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frL’émergence et l’essor économique des produits multimédias ont permis le développement de
technologies bipolaires à haut débit. Les performances dynamiques de ces dispositifs ont
favorisé leur intégration dans des filières CMOS. La combinaison de ces deux technologies a
donné naissance à la filière BiCMOS. Cette filière permet d’intégrer des applications
analogiques et numériques sur une même puce (System on Chip) ce qui représente un gain en
terme de coût et répond ainsi à la demande du marché “grand public” de la téléphonie mobile et
de la communication sans fil. Le transistor bipolaire est employé pour les applications
suivantes:
• Circuit Emitter Coupled Logic, Low Noise Amplifier,...
• Convertisseur ou récepteur de données à haut débit
• Transmission par fibres optiques
• Amplificateurs de puissance
Le tableau 1 récapitule les étapes technologiques qui ont permis d’améliorer les paramètres les
plus significatifs du transistor [1].
L’histoire des transistors bipolaires à hautes fréquences débute dans les années 80 avec
l’introduction du Germanium dans la base qui permet d’améliorer considérablement leurs
performances dynamiques. On parle alors de transistors bipolaires à hétérojonction SiGe [2].
Le premier transistor SiGe fonctionnel est présenté en 1987 [3] mais son entrée en production
n’a débuté qu’en 1990 avec un transistor SiGe ayant une structure auto-alignée et un pic de fT
(fréquence de transition) à 75 GHz [4],[5]. La première technologie BiCMOS SiGe apparaît en
1992 [6]. Sa production n’a démarré qu’en 1994 [7]. La dernière évolution majeure est
l’intégration du carbone dans la base ce qui permet de contrôler la diffusion du bore sous la
fenêtre émetteur et d’augmenter le fT en réduisant la profondeur de la base [8],[9].
L’optimisation des dimensions verticales et latérales des dispositifs permet d’obtenir
aujourd’hui des technologies ayant des pics de fT de l’ordre de 350 GHz [10], [11].
Cette course aux performances crée alors un besoin important en terme de caractérisation et de
modélisation de ces transistors pour la conception des circuits. Les modèles standards devenant
inadaptés, de nouveaux modèles ont été développés afin de reproduire le plus précisément
Année d’introduction 1979 1983 1986 1992 2001 2002
rgeur de la fenêtre émetteur
[µm] 3 2,5 1,4 0,5 0,25 0,13
épaisseur de la base [nm] 250 200 150 100 - -
rofondeur de l’épitaxie [µm] 2 1,5 1,2 0,8 - -
sion de claquage, BVCE0 [V] 12 10 8 5 2,5 1,4
équence de transition [GHz] 3 5 10 40 75 350
temps de transit [ps] 35 25 20 10 2 0.4
Tableau 1: Historique des paramètres typiques des transistors bipolaires.10
Introduction généralepossible le fonctionnement de ces dispositifs.
L’objectif de ce travail est de déterminer parmi ces nouveaux modèles celui qui répondra le
mieux aux attentes des utilisateurs. Pour mener à bien cet objectif, le comportement du modèle
doit être évalué sur les technologies bipolaires les plus avancées. Cette évaluation nécessite
une étude théorique du modèle mais également la mise en place des méthodes d’extraction de
ses paramètres. L’ensemble des phases citées précédemment doit permettre une meilleure
compréhension du modèle ainsi que la mise en évidence de ses limites. Le développement des
routines d’extraction et leurs validations sur différentes technologies constituent l’étude à part
entière d’un seul modèle. Il ne s’agit donc pas de réaliser un comparatif de performances entre
les modèles mais plutôt de privilégier l’étude approfondie d’un seul d’entre eux. Le choix du
modèle à étudier est donc capital.
Cette étude doit permettre ensuite le développement d’un modèle paramétré. Ses paramètres
sont indépendants de la géométrie du transistor et correspondent, entre autres, aux éléments
surfaciques et périmétriques des capacités ou des courants. Grâce à ces éléments, dits
“unitaires”, et de lois géométriques appropriées, n’importe quel jeu de paramètres d’un
transistor donné peut être calculé. L’intérêt de cette démarche est double. Dans un premier
temps la gestion de bibliothèques de transistors est beaucoup plus aisée puisqu’elle se résume à
un jeu de paramètres et des fonctions géométriques. Dans un deuxième temps, le concepteur
possède un plus large choix de transistors ce qui permet une meilleure optimisation de ses
circuits.
La structure du mémoire est alors organisée comme suit.
Le premier chapitre introduira la notion de modèle compact d’un transistor bipolaire et les
attentes des utilisateurs, c’est à dire les concepteurs de circuits intégrés, vis à vis du modèle.
Ceci permettra de présenter les différents modèles existants dans le domaine public et qui sont
susceptibles de remplacer celui communément utilisé : le modèle Spice Gummel Poon (SGP).
Les limites de ce modèle seront évoquées, et le choix d’étude du modèle HICUM devra être
justifié.
Le deuxième chapitre rappellera le fonctionnement du transistor bipolaire et servira de base au
développement du modèle HICUM. L’étude du comportement physique du dispositif débutera
par une analyse unidimensionnelle. Le courant de transfert et les charges seront calculés pour
tous les régimes de fonctionnement. Une étude bidimensionnelle permettra d’étendre les
équations précédentes. Les effets de la température sur les grandeurs physiques du transistor
seront discutés.
Le modèle HICUM sera présenté dans un troisième chapitre. Les équations du modèle feront
référence au chapitre précédent. Les paramètres du modèle seront définis et les schémas
équivalents du modèle grand signal et petit signal seront donnés. Les variations des paramètres
en température feront l’objet d’un paragraphe ce qui amènera à l’introduction de l’effet d’auto-
échauffement dans le modèle.
Un quatrième chapitre sera consacré au développement du modèle paramétré. Ce modèle
s’articule autour de la définition d’une aire de référence. Les lois géométriques ainsi que
l’ensemble des paramètres unitaires seront également explicités. Ces lois géométriques
utiliseront l’aire de référence afin de calculer les paramètres HICUM à partir de ceux unitaires.
Enfin, les stratégies d’extraction permettant d’obtenir les différents jeux de paramètres seront11
Introduction généraledétaillées dans le chapitre V. Ainsi la première stratégie dite “mono-géométrie” donne
l’ensemble des paramètres HICUM pour un transistor donné. La seconde dite “multi-
géométries” permet l’obtention du jeu de paramètres unitaires. Les différentes techniques
d’extraction seront décrites et discutées. Ces procédures ont été développées sous un logiciel
spécialement conçu à cet effet (SPEED, Spice Parameter Extraction tool for Electric Device).
Les deux stratégies seront ensuite confrontées aux mesures des caractéristiques des transistors
issues des technologies les plus avancées développées chez STMicroeletronics (Centre de
Recherche et Développement basé à Crolles dans l’Isère). Cette confrontation permettra
notamment de tester les limitations du modèle.
Nous conclurons cette étude en rappelant ses points forts et en présentant les perspectives sur la
modélisation du transistor bipolaire.
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CHAPITRE I : Introduction à la modélisation
Introduction à la modélisation CHAPITRE II.1 Introduction
Ce chapitre a pour objectif la définition d’un modèle compact et les critères qualitatifs qui
permettent de l’évaluer. Un historique des différents modèles compacts développés au cours
des vingt dernières années est donné. Chaque modèle disponible dans le domaine public sera
brièvement présenté en insistant sur les améliorations qu’il apporte par rapport au modèle
SPICE Gummel-Poon. Enfin, le choix du modèle HICUM pour cette étude sera justifié.
I.2 Définition d’un modèle compact
La notion de modèle est définie dans l’étude suivante pour décrire le comportement électrique
du transistor bipolaire. Cette description peut être réalisée selon plusieurs approches qui sont
basées sur la résolution des équations de transport des semi-conducteurs.
La première approche est basée sur l’analyse Monte Carlo et consiste à décrire le mouvement
de chaque particule à l’aide des principes de la mécanique quantique. Elle constitue l’approche
la plus physique, mais elle est fortement pénalisée par des temps de calcul beaucoup trop longs.
Afin de réduire ces temps, les dispositifs peuvent être simulés en résolvant les équations de
Maxwell. Les résultats sont suffisamment précis et les solutions numériques peuvent être
obtenues pour différentes cas : unidimensionnel (1D), bidimensionnel (2D) et tridimensionnel
(3D).
La dernière étape de simplification consiste à expliciter les expressions analytiques de la
physique du transistor et à réaliser une représentation de celui-ci sous forme d’un circuit
équivalent. Cette représentation est la plus efficace en terme de temps de simulation.
Cependant ces simplifications entraînent une perte de précision au niveau de la description
physique de certains phénomènes.
C’est ce dernier niveau de modélisation qui est abordé tout au long de ce manuscrit. Un modèle
compact est un schéma électrique équivalent du transistor. Ce schéma est composé de
résistances, de diodes, de capacités et de sources de courant connectées entre elles.
Plusieurs critères permettent de qualifier le modèle selon sa précision et le temps de simulation:
• Le nombre de noeuds doit être le plus petit possible pour limiter le temps de calcul mais
doit permettre de décrire correctement le transistor.
• Les équations du modèle doivent être continûment dérivables et ne pas introduire des
problèmes de convergence.
• Le modèle doit être décrit par un jeu de paramètres accessibles par des méthodes
d’extraction appropriées.
• Le modèle doit être basé le plus possible sur la physique afin d’obtenir des simulations
réalistes des caractéristiques électriques du dispositif. La présision de ces simulations
sera appréciée par le concepteur lors de l’analyse des performances de son circuit. Dans
le cas de paramètres physiques, ils peuvent être utilisés par les équipes de16
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transistor. De plus, cette approche physique possède l’avantage de permettre le
développement d’un modèle dit “paramétré”. Ce modèle composé de paramètres
unitaires indépendants de la géométrie est utilisé pour générer les cartes modèle de
n’importe quel transistor. La gestion de bibliothèques de transistors est alors simplifiée et
le concepteur est libre de choisir la géométrie la plus adaptée à son application.
I.3 Historique des modèles compacts
Le premier modèle compact a été publié en 1954 par Ebers et Moll [1], [2]. Ce modèle reste
très simple et un grand pas fut franchi dans la compréhension physique du transistor bipolaire
lorsque Gummel et Poon publièrent en 1970 le modèle de l’Intégrale de Charge Controlée [3].
Ce modèle est la base de ceux qui vont lui succéder. Le premier est le modèle SPICE Gummel-
Poon [4]. Depuis trente ans, ce modèle sert de référence et de modèle standard pour la
conception des circuits intégrés. Cependant ce modèle atteint ses limites vis-à-vis de certains
effets physiques non négligeables dans les nouvelles technologies. C’est pourquoi à partir des
années 80, de nouveaux modèles compacts ont été développés tels que VBIC ([5],[6]),
MEXTRAM [7] et HICUM [8] afin de répondre aux problèmes de modélisation qui
apparaissent avec les technologies avancées. La question de la standardisation d’un nouveau
modèle est alors posée. Le Compact Model Council [9], composé en grande majorité par des
compagnies de semiconducteurs et des fournisseurs de logiciels type CAD, a donc été créé afin
de désigner les nouveaux modèles standards des transistors bipolaires et MOS. L’objectif de ce
comité consiste à promouvoir l’accés au modèle compact de façon internationale, d’assurer une
bonne interface entre les utilisateurs et les développeurs ainsi que la bonne intégration du
modèle dans les différents outils de simulation. Parmi les modèles cités ci-dessus, les modèles
MEXTRAM et HICUM ont été selectionnés. Leur évaluation est réalisée selon les critères
suivants :
• Le premier critère est obligatoirement la précision obtenue pour modéliser les effets
physiques liés aux technologies BiCMOS avancées.
• Le second critère est fixé par le libre accès à la formulation du modèle ainsi qu’au code
d’implémentation. Ces deux données seront utilisées comme références par les
fournisseurs de simulateurs et les futurs utilisateurs.
• Enfin, les procédures d’extraction qui permettent d’obtenir les paramètres du modèle
doivent être fournies.17
Introduction à la modélisation CHAPITRE II.4 Présentation des modèles dédiés aux applications hautes fréquences
Les présentations des modèles qui suivent sont basées sur les publications [10], [11] et [12].
I.4.1  Le modèle SPICE Gummel-Poon
Le modèle SPICE Gummel-Poon (SGP) est le premier modèle compact basé sur la relation de
l’Intégrale de Contrôle de Charge (ICC) développée par Gummel et Poon. Cette relation décrit
l’intégration du courant de transfert par rapport au temps dans tous les régimes de
fonctionnement.
Cependant, des simplifications ont été apportées à cette relation ce qui implique une perte de
précision du modèle dans les zones de fort courant. De plus, le modèle du temps de transit est
empirique. Seules les variations de ce temps avec la polarisation sont considérées et sont, de
surcroît, imprécises. La chute de la fréquence de transition à fort courant et la dépendance du
temps de transit avec le courant collecteur ne sont pas décrites correctement. D’autre part,
l’épaisseur de la base neutre n’est plus prédominante devant les zones de charge d’espace ce
qui implique des tensions d’Early beaucoup plus faibles et non constantes avec la polarisation.
Des écarts sont alors constatés sur les caractéristiques de sorties. A cela s’ajoute la réduction
des dimensions verticales couplée à l’augmentation des dopages qui a pour conséquence des
tensions de claquages plus faibles, d’autant que le modèle ne prend pas en compte le courant
d’avalanche.
Toutefois le modèle SGP est le plus efficace en terme de temps de simulation et son degré de
précision suffit pour des transistors bipolaires peu performants (fT de l’ordre de quelques GHz).
Son schéma équivalent est présenté sur la figure 1.1.18
CHAPITRE I Introduction à la modélisationFig.  1.1 :Circuit équivalent du modèle SPICE Gummel-Poon.
Son circuit équivalent est constitué d’un transistor interne placé entre les noeuds EI, BI et CI.
Ce transistor interne est constitué du courant de transfert IT, des charges de déplétion QBE et
QBC, des charges de diffusion QDE et QDC ainsi que des diodes IBEI et IBCI qui représentent
respectivement les courants de trous injectés de la base vers l’émetteur et vers le collecteur. Le
courant de recombinaison est pris en compte au travers des diodes IBEN et IBCN.
Les résistances séries RE, RBB et RC relient le transistor interne aux noeuds terminaux. La
résistance d’émetteur est constante. La résistance collecteur est également considérée comme
constante ce qui est une simplification importante. En effet, dû aux effets de fortes injections
dans le collecteur, le champ électrique varie dans cette région, ce qui crée une augmentation de
RC avec la polarisation et provoque l’entrée du transistor en régime de quasi-saturation. La
résistance de base RBB est un paramètre important puisqu’elle détermine, avec RE, la valeur
adéquate de la tension interne base-émetteur et, de là, le comportement statique (IT) et
l’impédance d’entrée du comportement dynamique. Cette résistance est composée d’une partie
externe qui est constante avec la polarisation ainsi que d’une partie interne qui décroît avec
l’augmentation du courant collecteur. Deux phénomènes physiques sont la cause de cette
décroissance. Le premier est la défocalisation du courant émetteur, le second est la modulation
de la conductivité de la base. Ces deux effets sont pris en compte par le modèle mais ne
peuvent être activés en même temps lors des simulations.
Le partage des capacités est partiellement modélisé pour la capacité base-collecteur avec sa
composante externe QBCX.


































Introduction à la modélisation CHAPITRE II.4.2  Le modèle VBIC (Vertical Bipolar Inter-Company)
Le modèle VBIC a été développé par un groupe d’industries américaines afin de remplacer le
modèle SPICE Gummel-Poon. VBIC est dans le domaine public depuis 1995. Sa formulation
est similaire au modèle SGP afin de faciliter son apprentissage par les concepteurs qui peuvent
s’appuyer sur leurs connaissances du modèle SGP.
Les améliorations suivantes ont été apportées au modèle VBIC par rapport à celui de SGP :
• Les tensions d’Early directe et inverse sont variables avec la polarisation.
• La quasi-saturation est prise en compte.
• Le transistor PNP parasite est intégré dans le modèle.
• Les capacités parasites telles que les capacités d’oxyde sont présentes.
• Le courant d’avalanche est modélisé.
• La dépendance en température a été améliorée.
• Les courants base et collecteur sont découplés.
• L’auto-échauffement est inclus.
Du fait des nombreuses structures à envisager, des variations géométriques n’ont pas été prises
en considération lors du développement du modèle.
Le noyau de VBIC, tout comme le modèle SGP, est la relation ICC citée au paragraphe
précédent. Son schéma équivalent est donné sur la figure 1.2. Ce circuit inclut un transistor
NPN interne entre les noeuds EI, BI et CI, des résistances et capacités parasites, le transistor
parasite PNP entre les noeuds SI, Cx et Bx, un réseau thermique et un circuit qui modélise
l’excès de phase sur le courant de transfert direct IF.20
CHAPITRE I Introduction à la modélisationFig.  1.2 :Circuit équivalent du modèle VBIC.
La formulation du temps de transit de VBIC correspond à une version légèrement améliorée de
celle utilisée pour le modèle SGP. A cette formulation s’ajoute la prise en compte de la
modulation de la résistance collecteur avec la polarisation. Ces deux améliorations permettent
de simuler des caractéristiques dynamiques, telles que les courbes de fT, plus précises par
rapport à celles de SGP.
Les charges de déplétion base-émetteur, base-collecteur sont partagées en une partie interne et
externe autour de la résistance de base.
Le transistor parasite est modélisé de la même manière que le transistor interne. Cette approche

















































Introduction à la modélisation CHAPITRE II.4.3  Le modèle MEXTRAM level 504
Le modèle MEXTRAM (Most EXquisite TRAnsistor Model) est développé par W.J.
Kloosterman et J.C. Paaschens au sein de Philips. Une version publique a été présentée en 1995
(level 503) et la dernière version a été publiée en  2001 (level 504).
MEXTRAM décrit les effets physiques suivants :
• La variation de l’effet Early avec la polarisation.
• Les courants de base non-idéaux.
• Les effets de fortes injections.
• Le comportement  résistif de la couche d’épitaxie.
• Les effets de saturation sur la résistance d’épitaxie.
• Le courant d’avalanche.
• Les effets de stockages de charge.
• Le partage des capacités base-collecteur et base-émetteur.
• Le transistor substrat PNP parasite.
• La modélisation explicite des régions inactives.
• Les effets distribués à hautes fréquences dans la base intrinsèque (défocalisation à hautes
fréquences et l’excès de phase).
• La dépendance en température.
• L’auto-échauffement.
• Les bruits thermiques, de grenaille et en 1/f.
Ce modèle peut être utilisé pour des analyses DC, transitoires ou AC pour tout niveau de
courant. La version 504 a été développée pour améliorer la description des dérivées du premier
ordre et celles d’ordres plus élevés. La figure 1.3 montre la topologie du circuit équivalent. Le
transistor actif est placé entre les noeuds EI, B2 et C1. Ce transistor est composé du courant de
transfert IT, de la composante surfacique du courant base idéal IB1 et de celle du courant non-
idéal IB2. Le courant base-collecteur IAVL permet au modèle de prendre en compte les effets
d’avalanche. Les charges QTE et QTC représentent les charges de déplétion internes base-
émetteur et base-collecteur. Les charges QBE et QBC sont équivalentes aux charges de diffusion
de la théorie classique en tenant compte du profil de dopage dans la base. Les charges stockées
dans l’émetteur neutre sont clairement identifiées via la charge QE. Cette charge associée à QBE
et QBC, est utilisée pour décrire le temps de transit. Ce temps de transit dépend de la
polarisation et du courant contrairement aux modèles VBIC et SGP. Cette double dépendance
étant plus physique, les simulations des caractéristiques dynamiques sont beaucoup plus
réalistes à fort courant. La chute de la fréquence de transition est ainsi beaucoup mieux
modélisée.
La résistance pincée est prise en compte via une résistance de base qui est modulée par les
charges présentes dans la base, tout comme VBIC et SGPM. La modulation de la conductivité
et la défocalisation du courant apparaissent au travers du courant IB1B2. De plus, la charge
QB1B2 placée en parallèle représente les effets de défocalisation à hautes fréquences.22
CHAPITRE I Introduction à la modélisationEnfin les composantes externes de la charge de déplétion base-émetteur ainsi que celles du
courant de base sont décrites par QTES et IB1S. Une partie de la charge de déplétion base-
collecteur (XQTEX et QTEX) est placée à l’extérieur du transistor actif et est partagée autour de
la résistance de base externe RBX. Le transistor PNP parasite est composé du courant base
collecteur IB3, du courant substrat ISUB et des charges de stockages externes QEX et XQEX.
La description du courant de transfert à l’aide des charges ne facilite pas l’extraction des
paramètres statiques et dynamiques qui se trouvent alors corrélés. Cependant, ce modèle est
beaucoup plus physique que les modèle SGP et VBIC. De nettes améliorations quant à la
précision du modèle sont ainsi constatées sur les caractéristiques dynamiques et statiques. De
plus, ses paramètres étant reliés à la physique et à la géomètrie du transistor, le modèle est
paramétrable.

















































Introduction à la modélisation CHAPITRE II.4.4  Le modèle HICUM/ level 2 version 2.1
Le modèle HICUM (HIgh-CUrrent Model) a été développé à l’origine pour améliorer la
modélisation du comportement dynamique des transistors utilisés lors de la conception des
circuits à hauts débits. La première version a été présentée en 1986 par H.M. Rein et M.
Schröter. Ce modèle est dans le domaine public depuis 1999.
HICUM est capable de modéliser les effets physiques suivants :
• Les effets de fortes injections.
• Les effets de quasi-saturation et effet Kirk.
• Le découplage des courants base et collecteur.
• Les capacités d’oxyde.
• Les effets 2-D/3-D tels que les injections à la périphérie de l’émetteur, la défocalisation
du courant d’émetteur.
• Le caractère distribué de la région externe base-collecteur.
• Le courant d’avalanche et le courant tunnel dans l’émetteur.
• Le transistor PNP parasite et le réseau substrat.
• Les effets non quasi statiques qui interviennent sur le courant de transfert et la charge des
porteurs minoritaires.
• La dépendance en température et les sources de bruits standards (thermique, grenaille et
Flicker).
• L’auto-échauffement.
La figure 1.4 présente le circuit équivalent de la version 2.1 du modèle HICUM. Le transistor
est partagé en deux parties. La partie interne, délimitée par la ligne à tirets sur le schéma, décrit
le comportement électrique à la verticale de la fenêtre émetteur. La partie externe est composée
d’éléments qui permettent de prendre en compte les effets bidimensionnels ainsi que les
résistances séries.
La développement du modèle HICUM est orienté vers une description précise des
caractéristiques dynamiques du transistor. Les quantités qui déterminent ces caractéristiques,
telles que les charges de déplétion, QBEI et QBCI, ou celle des porteurs minoritaires, QDE et
QDC, sont définies comme des quantités de base et sont formulées le plus physiquement
possible. Elles sont utilisées pour le calcul des caractéristiques statiques grâce à la relation ICC
qui a été généralisée (GICC). En effet cette relation est intégrée sur la structure entière (du
contact émetteur au contact collecteur), contrairement à celle implémentée dans les modèles
SGP, VBIC et MEXTRAM, qui ne considère que les charges dans la base. Cependant,
l’apparition des charges dans la formulation du courant de transfert crée une corrélation entre le
comportement statique et dynamique. Cette corrélation complique l’extraction des paramètres
du modèle.
L’amélioration la plus importante apportée par ce modèle réside dans la description semi-
physique du temps de transit τf. Ce temps de transit est la somme des temps de transit des
différentes zones du transistor que ce soient la base, l’émetteur ou le collecteur neutre. τf24
CHAPITRE I Introduction à la modélisationdépend non seulement de la polarisation à faible injection, mais également du courant
collecteur à fortes injections. Ce temps de transit sert à décrire l’effet Early et les effets de
fortes injections (l’effet Kirk et la quasi-saturation). La modulation de la résistance interne du
collecteur RCI est incluse dans l’expression de τf.
Fig.  1.4 :Circuit équivalent du modèle HICUM d’un transistor NPN.
Le courant base est totalement décorrélé du courant de transfert et est partagé en une partie
interne (IBEI et IBCI) et une partie externe (IBEP et IBCX) autour de la résistance de base interne
RBI. Cette résistance est fonction de la polarisation et de la fréquence afin de prendre en compte
la modulation de la conductivité ainsi que la défocalisation du courant émetteur en statique et
en dynamique.
Le transistor externe est composé des résistances séries RE, RBX et RCX, des parties externes de



















































Introduction à la modélisation CHAPITRE Idéplétion base-collecteur est modélisée par un réseau en πà l’aide des éléments QBCX’ , RBX et
QBCX”.
La charge de déplétion collecteur-substrat QCS est utilisée pour définir le transistor PNP
parasite avec son courant de transfert ITS. Les effets de substrat sont modélisés via la résistance
RSU et la capacité CSU.
Enfin, les équations et les paramètres du modèle sont basés sur la physique du dispositif, ce qui
implique le développement d’un modèle paramétré en fonction des dimensions du transistor.
I.5 Choix d’étude du modèle
Les transistors bipolaires à hétérojonctions qui sont destinés aux applications Radio Fréquence
fonctionnent à fort régime d’injection. Le modèle SGP s’avère imprécis dans cette zone de
polarisation car il ne prend pas en compte les effets physiques prédominants. Les nouveaux
modèles compacts doivent donc privilégier la description des effets suivants :
• Effet de forte injection dans la base.
• Quasi saturation dans la couche épitaxiée (effet Kirk inclu).
• Description physique du temps de transit.
• Effets de claquage.
• Modulation de la résistance de base.
• Modèle de bruit.
• Partage de la capacité base collecteur.
• Cohérence géométrique du modèle.
Le tableau I.1 [13] donne un résumé des principaux effets physiques pris en compte ou non
dans les modèles compacts présentés au paragraphe I.4. Une évaluation de la description est






modélisation des HBT/SiGe - ✓ ✓✓ ✓✓
quasi-saturation - ✓ ✓✓ ✓✓
modélisation du fT - ✓ ✓✓ ✓✓✓
auto-échauffement - ✓ ✓ ✓
modélisation du réseau substrat - ✓ - ✓
Tableau I.1: Comparaison du niveau de modélisation des effets physiques nécessaires pour la
description des transistors à haut débit dans les différents modèles compacts.26
CHAPITRE I Introduction à la modélisationLe temps de transit implémenté dans le modèle VBIC est beaucoup trop proche de celui de
SGP et n’apporte pas de réelle amélioration. Compte tenu des exigences requises sur la
modélisation des transistors hautes fréquences, le modèle HICUM semble être le plus
intéressant pour sa description physique du temps de transit. De plus, lorsque cette étude a
débuté, la version 503 du modèle MEXTRAM n’incluait pas une expression du temps de
transit suffisamment physique, la présence de Germanium n’était pas prise en compte et la
version 504 n’était pas encore dans le domaine public.
I.6 Conclusion
La notion de modèle compact dédié au transistor bipolaire a été introduite dans un premier
temps afin de définir le sujet de l’étude. Le développement des technologies bipolaires à haut
débit a mis en évidence les limitations du modèle SGP. Ces limitations ont créé le besoin de
développer des modèles beaucoup plus physiques, ce qui a permis de situer le contexte de notre
étude. Le modèle HICUM a été privilégié pour être validé et testé sur les technologies
BiCMOS à haut débit développées au centre de recherche et développement de
STMicroelectronics à Crolles.
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CHAPITRE II : Origine physique du modèle HICUM
Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE IIII.1 Introduction
Ce chapitre a pour but d’exposer les principes physiques qui décrivent le fonctionnement du
transistor bipolaire à hétérojonction. Les approches présentées ci-dessous se limiteront à celles
utilisées pour le développement du modèle HICUM.
Deux axes d’études sont menés. Le premier concerne l’étude unidimensionnelle du transistor et
décrit les phénomènes à la verticale de la fenêtre d’émetteur. Le second présente les effets
bidimensionnels en régime statique et dynamique. La description des effets de la température
clôture ce chapitre.
Les équations générales de la physique des semiconducteurs sont rappelées en annexe A.
II.2 Etude unidimensionnelle
II.2.1  Hypothèses de travail
Les principales hypothèses de calcul sont exposées ci-dessous.
• Le dispositif étudié, est un transistor bipolaire
vertical NPN dont la structure verticale est
rappelée sur la figure 2.1. La surface dessinée
de sa fenêtre d’émetteur vaut AEd.
L’étude physique peut être appliquée à un transistor
PNP en changeant le signe des grandeurs électriques
et le type de porteurs dans les équations qui suivent.
Cette étude ne concerne en aucun cas les transistors
de type latéraux. Seules les variations en fonction de
la profondeur x sont considérées.
Fig.  2.1 :Coupe verticale simplifiée d’un
transistor NPN.
• Les équations sont données dans le cas du régime statique, les grandeurs électriques sont
donc supposées être indépendantes du temps.
Cette dépendance sera prise en compte ultérieurement au travers des phénomènes dits “Non
Quasi Statiques”. Cette dernière hypothèse appliquée à l’équation de continuité (cf. (A.10) et








div Jn qRn– 0=
div J p qRp– 0=30
CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUM• Pour des technologies avancées, les épaisseurs de base et d’épitaxie sont faibles devant
les longueurs de diffusion des porteurs, ce qui permet de négliger les termes de
recombinaison dans ces zones. De plus, sur ce type de technologies, les gains en courant
β sont suffisamment grands pour que la recombinaison dans l’émetteur soit négligeable.
Ces termes de recombinaison étant regroupés sous les variables Rn et Rp dans (2.1) et
(2.2), ces deux équations s’écrivent alors et . Ceci implique que
les densités d’électrons Jn et celle de trous Jp sont constantes selon l’axe vertical.
• Enfin, le rétrécissement de la bande interdite ∆EG (BandGap Narrowing ou BGN) doit
être pris en compte. Ce rétrécissement est dû aux forts dopages notamment dans
l’émetteur et la base neutre. La conséquence de cet effet est la modification du dopage
net  N et de la concentration intrinsèque ni selon :
(2.3)
(2.4)
∆Vgb est la tension correspondante au rétrécissement de la bande interdite et vaut .
• D’autre part, dans les technologies à hétérojonction, du Germanium est implanté dans la
base afin de réduire la largeur de la bande interdite dans cette zone. Le profil du
Germanium est généralement graduel créant un champ qui accélère les porteurs et
augmente les performances dynamiques du transistor (temps de transit dans la base plus
court). Une tension ∆Vge s’ajoute à celle déjà présente ∆Vgb. La concentration
intrinsèque dans la base s’écrit alors :
(2.5)
avec (2.6)
c est la concentration molaire de Germanium et aG le
potentiel de bandgap par mole. Le profil de Germanium
correspondant est représenté sur la figure 2.2. Le
développement de (2.5) permet d’identifier l’expression de
nibgn
2 (2.4). En remplaçant ∆Vge par (2.6), niB2 est
reformulé :
(2.7)
Fig. 2.2 :Profil du dopage de
Germanium dans la base.





































Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE IILa modification de la concentration intrinsèque par le BGN et la présence de Germanium est
importante pour la suite des calculs car niB intervient directement dans la formulation du
courant de transfert.
II.2.2  Définition des charges dans le dispositif
Avant d’aborder la mise en équation des lois qui décrivent le fonctionnement du transistor, il
est nécessaire d’introduire un certain nombre de quantités telles que les charges présentes dans
le dispositif. En effet, le développement du modèle est basé sur la description physique des
variations des concentrations de porteurs. Ces variations sont prises en compte à travers la
charge totale des trous Qp dans tout le dispositif. Cette charge est définie comme l’intégrale de
la densité de porteurs p du contact émetteur jusqu’à la couche enterrée [4]. Les différentes
composantes de cette charge sont définies ci-dessous.
La figure 2.3 représente le profil d’impuretés selon la section verticale d’un transistor bipolaire.
Ce profil permet de définir les différentes zones du transistor. Les zones neutres de l’émetteur,
de la base et du collecteur sont délimitées entre elles par les zones de charge d’espace.
Fig. 2.3 :Profil d’impureté d’un transistor bipolaire à la verticale de la fenêtre émetteur.
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xme : jonction métallurgique BE
xmc : jonction métallurgique BC
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CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUMavec AE la surface réelle (sur silicium) de la fenêtre émetteur.
Cette charge peut se décomposer en une somme des charges des trous présentes dans chaque
zone du transistor selon :
(2.9)
Les zones de charge d’espace étant dépeuplées en porteurs, les intégrales correspondantes sont
nulles (intervalles [xje, xjbe] et [xjbc, xjc]).
Chaque intégrale de (2.9) peut alors être exprimée sous forme d’une ou plusieurs charges. La
figure 2.4 illustre cette répartition. Les charges décrites correspondent aux charges surfaciques.
Fig.  2.4 :Visualisation des différentes charges dans le dispositif.
• Charge unitaire dans la base neutre
L’intégrale de la densité de trous dans la base neutre définie sur [xjbe, xjbc] peut s’écrire sous la
forme :
(2.10)
A l’équilibre thermique, la charge qP0, correspond à la charge de porteurs majoritaires compris

























p x( ) xd
x jbe
x jbc
∫ qP0 qJEI qJCI q fB+ + +=33
Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE IIdans la base neutre. Leur densité est équivalente à la densité d’impureté NA(x).
(2.11)
Les polarisations appliquées sur les jonctions base-émetteur et base-collecteur entraînent des
variations sur les zones de charge d’espace et la largeur de la base neutre. Ces variations
correspondent aux effets Early et sont pris en compte via les charges qJEI (effet inverse) et qJCI
(effet direct). Dans le cas du régime direct décrit par la figure 2.4, qJEI est positive et qJCI est
négative. Comme ces charges sont directement reliées aux variations des zones déplétées, elles
peuvent être calculées à partir des capacités des jonctions et des tensions internes VB’E’ et
VB’C’ présentées en annexe A.
(2.12)
(2.13)
A moyenne et forte injection, la densité des trous augmente afin de conserver la neutralité dans
la base. Cette augmentation ∆p crée la charge qfB. Cette charge permet d’introduire le temps de
transit dans la base τBf.
(2.14)
• Charge unitaire dans l’émetteur neutre et le collecteur neutre
Les charges qfE et qfC représentent l’injection de trous de la base dans l’émetteur neutre et le
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CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUM(2.15)
(2.16)
Ces différentes définitions serviront, par la suite, à formuler le courant de transfert et les temps
de transit dans le dispositif. La charge totale des trous s’exprime alors :
(2.17)
II.2.3  Courant de transfert IT
Le modèle du courant de transfert est basé sur la relation de l’intégrale de charge [4] qui lie IT
aux tensions VB’E’ et VB’C’. Cette approche permet de formuler l’ensemble des régimes de
fonctionnement du transistor en une seule expression. Cette relation a été généralisée [4] en
tenant compte des charges présentes dans tout le dispositif (cf. figure 2.4) et en prenant en
considération l’influence du Germanium apparu dans les technologies récentes.
❑ Définition du courant de transfert
L’expression de Jn est donnée par (A.21) :
(2.18)
n est remplacé par (A.1) dans (2.18) qui devient :
(2.19)
En remarquant que :
(2.20)
L’expression (2.19) peut alors s’écrire :
(2.21)
Dans le terme de gauche, l’utilisation de (A.2) permet de faire apparaître la concentration en
p x( ) xd
E
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Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE IItrous. L’équivalence suivante est obtenue.
(2.22)
Les deux termes de (2.21) sont alors intégrés sur l’ensemble du dispositif, du contact émetteur
(x=0) au contact collecteur (x=xC) (cf. figure 2.3).
Le terme de droite est facilement intégrable et donne :
(2.23)
Le quasi-niveau de Fermi des électrons dans l’émetteur neutre est pris comme référence, d’où
ϕn(0)=0V. D’après (A.6), ϕn(xC) est équivalent au potentiel appliqué au collecteur ce qui
permet d’introduire la tension VC’E’ :
(2.24)
L’expression (2.23) est alors reformulée :
(2.25)
L’expression (2.22) est intégrée. Jn étant constant ( ), cette densité de courant peut
être sortie de l’intégrale :
(2.26)
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CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUMCette égalité est multipliée par . Comme , une expression
intermédiaire du courant de transfert IT est obtenue :
(2.28)
Pour poursuivre le calcul, des simplifications sont nécessaires afin de développer le
dénominateur.
❑ Développement de
Le dénominateur est décomposé en trois intégrales dont les bornes correspondent aux zones
utilisées pour décrire Qp (2.9).
(2.29)
F est le terme .
niE est la concentration intrinsèque dans l’émetteur et tient compte de l’effet de BGN.
niB (2.7) représente la concentration intrinsèque dans la base et tient compte à la fois du BGN
et du gradient en germanium.
D’après (A.4), ϕp=VB’E’ dans la base ce qui implique F=1 dans cette région.
Dans l’émetteur et le collecteur, les simulations TCAD [5] sur la variation du quasi-niveau de
Fermi avec la polarisation, montrent que ϕp est constant et égal à VB’E’ sur l’ensemble du
dispositif lorsque celui-ci fonctionne en mode direct ou saturé.
























































Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE II(2.30)
Les contributions de chaque zone sont ensuite développées.
❑ Développement de
La variation de la mobilité µn avec le dopage rend l’intégration difficile. Une valeur moyenne
du terme est alors employée pour résoudre l’intégrale. Ce moyennage est indépendant
de la polarisation et est défini comme suit :
(2.31)
ce qui permet d’exprimer l’intégrale dans l’émetteur neutre à l’aide de qfE (2.15) :
(2.32)
❑ Développement de
Le même développement est appliqué au collecteur neutre. Le terme est moyenné sur
cette zone et sa valeur moyenne est utilisée.
(2.33)
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CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUM(2.34)
❑ Développement de
A l’aide de (2.7), l’intégrale dans la base neutre est équivalente à :
(2.35)
Les variations de la mobilité µn ansi que du terme avec la profondeur x sont
supposées être faibles sur l’intervalle d’intégration (largeur de base étroite dans les
technologies avancées). Le théorème de la valeur moyenne est alors appliqué et consiste à
remplacer les deux expressions citées par leur valeur moyenne dans l’intégrale (2.35).
La valeur moyenne de  est définie selon :
(2.36)
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∫ pµnnibgn2 mac x⋅V T---------------  exp⋅----------------------------------------------------- xd⋅x jbe
x jbc
∫≈ 1µnnibgn2----------------- pmac x⋅V T---------------  exp------------------------------- xd⋅x jbe
x jbc
∫⋅=39
Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE IILe terme dans (2.37) est décomposé selon les intervalles définis sur la
figure 2.4. Rappelons que sur les intervalles [xjbe, xjbe0], [xjbe0, xjbc] et [xjbc,xjbc0], les trous
sont majoritaires et leur densité p vaut NA. Cependant il convient de considérer les porteurs ∆p
provenant de l’émetteur et/ou du collecteur sur l’ensemble de la base neutre [xjbe, xjbc]. Ceci
permet d’écrire l’intégrale des porteurs p sur la base comme suit:
(2.38)
Les valeurs moyennes de sont ensuite définies sur les trois intervalles [xjbe,
xjbe0], [xjbe0,xjbc] et [xjbc, xjbc0].
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CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUM(2.42)
avec
(2.43)








Les termes exponentiels sont remplacés par leurs valeurs moyennes respectives
A (2.40), B (2.42), C (2.44) et D (2.46). L’expression (2.38) est alors équivalente à :
(2.48)
Les définitions des charges qP0 (2.11), qJEI (2.12), qJCI (2.13) et qfB (2.14) sont identifiables
dans l’expression (2.48). Ce qui permet de reformuler l’intégrale (2.37) selon :
(2.49)
❑ Expression de la relation de l’Intégrale de Contrôle de Charge Généralisée (ICCG)
Les trois intégrales (2.29) qui composent le dénominateur dans l’expression du courant de
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Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE II(2.50)
Le terme est mis en facteur dans (2.50). Le courant de transfert
peut alors s’écrire selon la Relation de l’Intégrale de Contrôle de Charge Généralisée (2.51).
(2.51)
où la charge qp,T est équivalente à :
(2.52)







Ces coefficients de pondération permettent donc de prendre en compte les effets du Germanium
et du BGN. Notons que ces différents coefficients dépendent de la polarisation via les bornes de
la base neutre xjbe et xjbc. Cependant, ces variations sont prises en compte dans l’évaluation des
charges qJEI et qJCI. De plus, à forte injection, ces variations sont négligeables vis à vis des
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CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUMII.2.4  Courant de base
Le courant de base est associé aux porteurs minoritaires. Il est la somme de trois composantes:
• La première notée IBE/IBC est due à l’injection de trous de la base vers l’émetteur et/ou le
collecteur suivant le régime de fonctionnement.
• La deuxième concerne les courants de recombinaison IBZE et IBZC de type Shockley-
Read-Hall (SRH) [6], [7] dans les ZCE base-émetteur et base-collecteur.
• La dernière composante IBB est le courant de recombinaison (SRH) dans le volume de la
base neutre.
Cette dernière composante IBB peut être négligée compte tenu de la durée de vie élevée des
porteurs et de la faible épaisseur de la base dans les technologies avancées.
❑ Courant IBE
Le calcul est réalisé dans le cas d’un régime direct soit VB’E’ positif et VB’C’ négatif. Seule
l’injection des trous de la base vers l’émetteur est considérée. Compte tenu du fort niveau de
dopage dans cette zone, le courant base est déterminé par les recombinaisons type Auger [8],
[1]. Le terme de recombinaison dans l’émetteur neutre peut s’exprimer selon :
(2.59)
Avec τpE le temps de recombinaison dans
l’émetteur et la densité de trou à
l’équilibre dans l’émetteur neutre (cf. figure 2.5).
De plus, la concentration en dopant NE est
supposée constante ce qui implique que τpE, la
mobilité µpE et la concentration intrinsèque niE
sont indépendantes du dopage et constantes sur
la zone neutre.
Fig.  2.5 :Concentration en trous dans
l’émetteur neutre
En négligeant le champ électrique de  (A.17) et en considérant (A.14), (A.11) donne:
(2.60)
Cette équation est intégrée entre 0 et xje. Pour résoudre (2.60), deux conditions aux limites sont
nécessaires.





























Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE II(2.61)
La deuxième est fournie par l’équation de transport à x=0 en tenant compte de la vitesse de
recombinaison des trous vKe pour les structures ayant un poly-émetteur [9].
(2.62)
Les équations aux limites (2.61) et (2.62) sont utilisées pour résoudre (2.60) et obtenir ∆p(x)
[1]. Ce résultat est ensuite considéré dans l’équation de transport des trous qui est résolue et
donne IBE.
(2.63)
avec IBES(xje) le courant de saturation qui dépend de la polarisation via xje.
❑ Calcul du courant IBZE.
Deux mécanismes sont à l’origine du courant
de recombinaison dans les zones de charge
d’espace (cf. figure 2.6). Le premier est la
capture d’un électron lorsqu’il passe de la
bande de conduction EC vers un état piège
(a). Le second est l’émission d’un électron
d’un état piège vers la bande de conduction
(b). Au final, il doit y avoir autant d’électrons
émis que de capturés. La même approche
peut être considérée pour les échanges de
porteurs entre la bande de valence et l’état
piège (c) et (d).
Fig. 2.6 :Mécanismes de captures et d’émissions
de porteurs dans la bande interdite.
La théorie [6], [7] exprime le taux de recombinaison net RSHR par :
(2.64)
Avec τn et τp la durée de vie des électrons et des trous, Ei le niveau d’énergie au milieu de la
bande interdite et Ep le niveau de l’état piège.
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CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUMLe courant de recombinaison IBZE est alors donné par :
(2.65)
La résolution de cette intégrale peut être simplifiée dans l’optique du développement d’un
modèle compact en considérant et . Ces deux hypothèses permettent de
simplifier RSHR et en utilisant sa valeur maximale dans (2.65), IBZE est obtenue.
(2.66)
Avec WBE l’épaisseur de la ZCE base-émetteur qui est fonction de la polarisation. Le courant
de saturation IRES dépend alors de VB’E’.
II.2.5  Temps de transit
Le temps de transit τf des porteurs dans le dispositif est une grandeur importante pour
modéliser le comportement dynamique du transistor, au travers de la caractéristique de fT. Ce
temps correspond au temps d’évacuation des charges en transit dans les différentes zones du
transistor.
La variation du temps de transit τf avec la polarisation et le courant collecteur est définie selon
. L’approche classique utilisée dans la formulation des modèles SGPM ou
VBIC est une simplification qui considère la relation . Cette simplification suppose
que τf est indépendant du courant, ce qui n’est vrai qu’à faible injection. De plus l’approche
classique ne prend en compte que le temps de transit dans la base neutre τΒf alors que les
contributions des autres régions sont loin d’être négligeables pour les technologies avancées.
Afin de décrire le plus précisément possible les variations de τf, trois régimes d’injection sont
définis (cf. figure 2.7).
IBZE qAE RSHR xd
ZCE
∫=
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Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE II
100
 
Fig. 2.7 :Définition des régimes d’injection sur les caractéristiques de fT(IC) et τF(IC) à
VBC=0V.
Le premier, dit de “faible injection”, correspond à l’augmentation de fT. Le temps de transit est
alors seulement fonction de la polarisation VBC appliquée. Le second, appelé régime de
“moyenne injection”, se situe autour du maximum du fT. Il est caractérisé par le courant
critique ICK qui marque le début de l’augmentation du temps de transit et sa dépendance avec
IC. Cette augmentation traduit les effets de fortes injections et correspond à la décroissance du
fT.
La variation du temps de transit dans chaque régime de fonctionnement ainsi que les
phénomènes qui y sont associés sont détaillés dans les paragraphes suivants.
II.2.5.1  Faible injection
A faible régime d’injection, seuls les temps de transit dans la base neutre τBf, l’émetteur neutre
τEf et la zone de charge d’espace base-collecteur τBC ont une contribution significative. Le
temps de transit total à faible injection τf0 est la somme de toutes ces composantes :
(2.67)
Les expressions de ces trois temps de transit sont présentées ci-dessous.
❑ Temps de transit dans la base neutre : τBf
En utilisant les expressions (A.15), (A.16) et (A.18), la densité de courant (A.12)























































































CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUM(2.68)
Avec E le champ électrique dans la base neutre.
La résolution de (2.68) entre les bornes xjbe et xjbc (cf. figure 2.4) permet d’obtenir n(x)
fonction de IT :
(2.69)
avec ,  et .
Connaissant n(x), la charge des porteurs minoritaires dans la base neutre QnB est alors calculée
selon (2.70) :
(2.70)
qui donne après intégration :
(2.71)
et
wB et vc représentent respectivement la largeur de la base neutre (xjbc-xjbe) et la vitesse de
déplacement des porteurs.
En dérivant QnB de (2.71) en fonction de IT, le temps de transit dans la base neutre est alors
obtenu :
(2.72)
Ce temps de transit fait apparaître deux termes, τBfd et τBfv. Leur dépendance en fonction de la
tension et du courant se fait au travers de celle de wB et de vc. A faible injection, wB et vc
varient uniquement avec la tension [12] :
(2.73)
wB0 est la largeur de la base neutre à VB’C’=0V, kb est une constante et c représente la capacité
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Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE IIA faible courant, la vitesse des électrons vc peut s’écrire [10], [12] :
(2.75)
u (2.76) représente le champ électrique de
la jonction base-collecteur normalisé par le
champ critique ECKh. Ce champ
caractérise les effets de forte injection et le
début de la décroissance de vc avec le
courant (cf. figure 2.8).
(2.76)
Fig.  2.8 :Variation de la vitesse des
porteurs avec le champ électrique.
Les variations de wB (2.73) et de vc (2.75) sont utilisées pour formuler τBfd et τBfv.
• Expression du terme τBfd
τBfd considère les variations du temps de transit en fonction de la largeur de la base neutre et du
champ électrique retardateur E [10]. En supposant que ζ est indépendant de la polarisation et en
remplaçant wB par (2.73), le terme τBfd (2.72) devient :
(2.77)
La constante de temps τBfd0=τBfd(VB’C’=0V) est ainsi définie :
(2.78)
• Expression du terme τBfv
Le deuxième temps, τBfv, permet de prendre en compte la saturation de la vitesse des porteurs
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CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUMLa vitesse des électrons n’étant pas
infinie dans cette zone de charge
d’espace (ZCE), les électrons
s’accumulent dans la base ce qui crée
une charge additionnelle (partie
grisée) comme illustrée sur la
figure 2.9. τBfv correspond au temps
d’évacuation de cette charge
d’accumulation.
Fig.  2.9 :Profil des électrons dans la base
neutre avec et sans l’hypothèse de saturation
de la vitesse des porteurs vC.
L’emploi de (2.73) et de (2.75) permet de formuler ce temps de transit additionnel :
(2.79)
Pour des VBC<0V, τBfv est faible, ce temps de transit est alors simplifié. Le terme
 est négligé dans (2.79) et  ce qui permet d’écrire :
(2.80)
τBfv est donc la somme d’un temps constant τBfv0 (à VBCi=0V (2.81)) et d’un terme dépendant
de la polarisation.
(2.81)
❑ Temps de transit dans l’émetteur neutre τEf
Les porteurs minoritaires dans l’émetteur étant des trous, leur temps d’évacuation dans cette
zone, de largeur wE, est évalué selon (2.82) [12].
(2.82)
vkE représente la vitesse de recombinaison au niveau du contact émetteur.




















































Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE IIdéfini de la sorte :
(2.83)
τpE0 est supposé constant (2.82). La variation de τEf avec la polarisation est donnée par celle de
β0. A faible injection, β0 est indépendant de la polarisation. Ceci permet de définir un temps de
transit τEf0 constant à faible injection :
(2.84)
❑ Temps de transit dans la zone de charge d’espace base-collecteur τBC
A faible injection, le temps de transit dans la zone de charge d’espace base-collecteur est donné
par [12] :
(2.85)
Où wBC représente la largeur de la zone de charge d’espace. Cette largeur varie avec la
polarisation. Sa variation est équivalente à celle de la capacité interne de déplétion base-
collecteur CJCI qui est alors utilisée pour exprimer τBC. La relation (2.86) lie wBC à CJCI.
(2.86)
Lorsque le collecteur, de profondeur wC, est entièrement déplété, la capacité CJCI de (2.86)
prend la valeur CJCId qui s’exprime selon :
(2.87)
Le temps de transit τBC peut alors s’écrire en fonction de la quantité c (cf. (2.74)) et du temps
.
(2.88)
II.2.5.2  Moyenne injection
A moyenne injection, les largeurs de la base neutre et de la zone de charge d’espace base-
collecteur, la vitesse des porteurs vc ainsi que le gain dépendent du courant. Les temps de
transit dans les zones base et émetteur neutres ainsi que dans la zone base-collecteur
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CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUMICK. Les variations du temps de transit dans ce régime de fonctionnement sont donc décrites
par ce courant.
Afin de comprendre la dépendance du courant critique avec la polarisation, il est plus aisé de
différencier les cas à “forts” et “faibles” VC’E’. Comme les effets de moyennes et fortes
injections sont assimilables au comportement de la zone de charge d’espace base-collecteur, sa
chute de potentiel  VC à ses bornes est alors introduite et reliée à la tension VC’E’ par :
(2.89)
VDCi est la tension de diffusion interne et VCES est la tension de saturation du transistor.
Pour les cas décrits ci-dessous, seule la variation du courant IT=IC est considérée, la tension VC
est supposée constante.
a)  Forts VC
A fort VC, la zone déplétée BC s’étend surtout du côté du collecteur épitaxié car il est moins
dopé que la base. Une augmentation du courant a pour conséquence une augmentation des
porteurs minoritaires injectés telle que leur densité n ne soit plus négligeable comparée au
dopage NC du collecteur. La densité de porteurs minoritaires étant du même ordre de grandeur
que le dopage, ceci modifie le champ électrique dans la zone base-collecteur. Cette
modification du champ électrique est à l’origine du phénomène communément appelé effet
“Kirk”. La figure 2.10 présente les différents états du champ électrique dans la jonction base
collecteur suivant le niveau de courant IC lorsque VC est constante. Lorsque le courant IC
augmente, la pente du champ électrique diminue (densité n supérieure au dopage NC) et la
largeur de la zone de charge d’espace augmente jusqu’à dépléter entièrement le collecteur
épitaxié (passage de (a) à (b)). Pour IC=ILIM (c) (n=NC), le champ est constant. Enfin lorsque
IC>ILIM, sa pente change de signe et la valeur Ec du champ électrique en xmc (jonction
métallurgique BC) diminue jusqu’à atteindre une valeur critique ECKh pour laquelle le champ
ne s’oppose plus à la diffusion des trous dans la base. La vitesse des porteurs en xmc n’est plus
saturée et l’expression (2.91) n’est plus valable. Il y a donc apparition d’une zone d’injection
donc d’une charge épitaxiale responsable des dégradations des performances statiques
(augmentation de qp) et des performances dynamiques (augmentation de τf). Cette zone
d’injection est équivalente à un élargissement de la base.
V C V DCi V B'C' V C'E' V CES–≈–=51
Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE IIFig.  2.10 : Schématisation du champ électrique à fort VC dans la jonction base-
collecteur selon le niveau d’injection.
L’expression du courant critique ICKh est donc formulée comme suit.
L’équation de Poisson (cf. (A.9)) est considérée :
(2.90)
Pour IC<ICKh, le champ électrique est encore suffisamment fort pour que la formulation
suivante soit valable (2.91) :
(2.91)
vc représente la vitesse des porteurs et AE la surface de la fenêtre émetteur.
Le courant limite ILIM est défini comme étant le courant pour lequel n=NC. D’après (2.91), il


































CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUM(2.92)
En exprimant n en fonction de ILIM, (2.90) s’écrit :
(2.93)
L’intégration de (2.93) permet d’obtenir la variation du champ électrique avec la profondeur x:
(2.94)
D’autre part, rappelons que la tension appliquée VC est constante quelque soit le courant et que
.
Après report de (2.94) dans l’intégrale précédente, cette dernière est calculée pour IC=ICKh:
(2.95)
La tension de “punch-through” VPT qui représente la tension pour laquelle le collecteur est
entièrement déplété, est ainsi définie par :
(2.96)
Par ailleurs le champ électrique critique ECKh est connu d’après (2.94) et équivalent à
. A ce champ est associée la tension critique VCKh
(2.97)
ECKh est identifiable dans (2.95) et en utilisant (2.96) et (2.97), le courant critique ICKh à fort
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Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE IIb)  Faibles VC
Pour les faibles VC, la zone de charge d’espace BC est peu étendue dans le collecteur. Une
grande partie de celui-ci a donc un comportement purement ohmique et possède donc une
résistance équivalente RCI (2.99) au travers de laquelle une chute de potentiel
apparaît.
(2.99)
VRCI va augmenter avec le courant IC. Cependant la tension appliquée VC est constante, donc
si VRCI augmente, la tension aux bornes de la zone de charge BC ainsi que le champ électrique
vont diminuer jusqu’à ce que la zone de déplétion disparaisse. Il y a alors injection des trous
dans le collecteur. Ce phénomène est appelé effet de “quasi-saturation”. La variation de la
résistance collecteur est donc prise en compte au travers de la variation de la largeur de la zone
de charge d’espace wBC. La limite de cet effet est obtenue lorsque , le champ
électrique est constant et égal à :
(2.100)
La résistance RCI vaut alors :
(2.101)
ρC représente la résistivité du collecteur.
L’effet de quasi-saturation accentue la diminution du champ électrique, la vitesse des porteurs
est alors supposée proportionnelle au champ électrique selon .
Le courant critique associé s’exprime alors :
(2.102)
La dépendance de la mobilité µnC [10] avec le champ est prise en compte via le terme
 dans (2.102).












































CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUMII.2.5.3  Forte injection
A fort régime d’injection, le temps de transit dépend fortement du courant et augmente
significativement. La contribution de chaque zone est décrite ci-dessous.
• Base neutre
La dépendance en courant du temps de transit τBf dans la base neutre est essentiellement due à
l’effet Kirk précédemment détaillé. De plus, à de telles polarisations, d’autres effets, comme la
modulation de la conductivité (cf. paragraphe II.3.1.1), vont se combiner à celui cité
précédemment. La mise en équation de tous ces effets s’avère trop compliquée pour le
développement du modèle. Cependant une valeur de saturation τBfs a été évaluée pour τBf [12] :
(2.103)
avec wBm la profondeur de la base métallurgique et .
• Emetteur neutre
Au paragraphe II.2.5.1, le temps de transit dans l’émetteur était fonction du gain en courant β0,
lui-même dépendant du courant. Le temps de transit τEf0 à bas courant a été défini et évalué
grâce à (2.84).  L’introduction de  ce temps dans (2.83) permet alors de réécrire τEf.
(2.104)
La dépendance en courant du ratio des gains est approximée grâce à la ICCG (cf. Annexe C de
[12]) par :
(2.105)
Où ICK représente le courant critique du paragraphe II.2.5.2.




Lorsque IT>ICK, des porteurs minoritaires sont injectés dans le collecteur ce qui donne lieu à
une charge stockée QpC dans la zone d’injection wi égale à [12] :
(2.107)







f ζ 1–( )
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τEf τEf 0
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Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE II(2.108)
La largeur de la zone d’injection dépend du courant suivant l’expression [11] :
(2.109)
Le temps de transit dans le collecteur épitaxié est alors égal à :
(2.110)
II.2.6  Courant d’avalanche
Le courant d’avalanche est donné par la relation classique suivante [13] :
(2.111)
an (taux d’ionisation) et bn (champ électrique d’ionisation) caractérisent le phénomène
d’avalanche. E est le champ électrique présent dans la jonction base-collecteur.
On suppose que l’effet d’avalanche se
situe autour du pic du champ électrique
ce qui permet de simplifier le terme
exponentiel de (2.111) en écrivant [14]
(2.112)
EjBC est la valeur maximale du champ
dans la jonction.
Fig.  2.11 :Représentation du champ
électrique dans la zone de charge d’espace
base-collecteur.
Ce champ électrique, de même que la largeur wBC (cf. (2.86)) peut s’exprimer en fonction de la
















  2⋅= =

























CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUM(2.113)





Les deux termes FAVL et QAVL seront définis comme paramètres de modèle.
II.2.7  Effets Non-Quasi-Statiques (NQS)
L’étude menée précédemment suppose que les porteurs suivent les variations de la polarisation
sans aucun délai ( ). Cette hypothèse n’est plus vérifiée à hautes fréquences.
L’équation de transport ((A.15), (A.16) et (A.10)) doit donc être considérée selon :
(2.117)
Où
La résolution de cette équation se simplifie dans le domaine fréquentiel et s’exprime comme
suit :
(2.118)
 indique la transformée de Laplace de n.
Les conditions aux limites de la base neutre sont ainsi définies [2] :
 et
(2.117) peut alors être résolue et donne l’expression de n :
E jBC
2 V DCI V B'C'–( )
wBC
--------------------------------------=
I AVL IT F AVL V DCI V B'C'–( )
Q– AVL
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-----------⋅= nc x jbc( ) 0=57
Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE II(2.119)
avec ζ le facteur de conduction défini pour (2.71) et .
Le courant de transfert est défini par l’équation de transport qui fait intervenir n. L’insertion des
effets NQS dans cette équation va modifier l’expression fréquentielle du courant de transfert IT
tout comme celle de la charge de porteurs minoritaires dans la base Qnbe. Des expressions
simplifiées sont obtenues [2] :
(2.120)
(2.121)
L’influence de ces effets se constate sur le gain dynamique h21 [9], comme illustrée sur la
figure 2.12, et donc sur la stabilité des circuits (amplificateurs,...).
Fig. 2.12 :Interprétation graphique des effets non quasi statique sur le gain dynamique
h21.
n x ω,( ) ne0



































CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUMII.3 Etude bidimensionnelle
Le paragraphe précédent supposait l’unidimensionalité des grandeurs électriques, or les effets
bidimensionnels ont un impact sur les performances du dispositif [15], [17]. Il apparaît
nécessaire de les prendre en compte.
Le paragraphe suivant décrit le comportement du transistor à la périphérie de la fenêtre
d’émetteur. Ceci amène à détailler les variations de la résistance de base avec la polarisation
mais aussi le courant tunnel qui se manifeste essentiellement dans cette zone géométrique.
L’étude de l’effet de la défocalisation du courant collecteur sur le temps de transit est également
détaillée.
II.3.1  Résistance de base
La résistance de base est sans doute un des paramètres les plus critiques du transistor bipolaire
car elle affecte les performances du dispositif en terme de bruit, de gain et de bande passante.
Sa modélisation doit donc être la plus précise possible.
Cette résistance peut être décomposée en deux parties. La première est constituée par la
résistance externe RBX définie entre le contact base et la périphérie de l’émetteur (cf.
figure 2.13). Cette résistance n’est fonction que de la géométrie contrairement à la deuxième
composante interne RBI qui dépend de la polarisation du transistor. Deux effets physiques sont
à l’origine de cette variation.
Fig.  2.13 :Représentation des résistances de base externe et interne.
L’effet de la modulation de la conductivité sur RBI sera décrit dans un premier temps suivi par












Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE IIII.3.1.1  Modulation de la conductivité
a)  Effet physique
La résistance par carré RSBI de la base intrinsèque est définie par :
(2.122)
A forte densité de courant, un excès de porteurs minoritaires est injecté dans la base conduisant
ainsi à une modulation de sa résistivité. La résistance de base interne va donc chuter.
b)  Mise en équation
En prenant la valeur moyenne de la mobilité des porteurs majoritaires dans la base, et en
considérant la charge QP0 et la résistance RSBI0 à polarisation base-émetteur et base-collecteur




Cette équation suppose que la mobilité µpB est indépendante de la polarisation. A forte
injection, il y a élargissement de la base dans le collecteur et donc élargissement de la zone
d’intégration de (2.122). Ceci implique une modification de la mobilité des porteurs [11].
L’expression (2.123) n’est alors valable qu’à faible injection.
Pour élargir le domaine de validité du modèle, une modification est apportée ([2], [18]) sur la
charge QP0. Cette charge est remplacée dans (2.124) par la charge de telle sorte
que  (2.123) s’écrit alors :
(2.125)
avec .
L’expression (2.125) doit permettre une meilleur évaluation de RSBI par rapport à (2.123).
Afin d’évaluer l’amélioration apportée par cette modification, des simulations TCAD sont
réalisées pour obtenir le ratio RR=RSBI/RSBI0. Ce ratio sert alors de référence.
Les expressions (2.123) et (2.125) sont ensuite calculées et comparées à la référence RR.
Comme illustré sur la figure 2.14, la formulation (2.125) introduisant la charge QR0 reproduit















∆QP QJEI QJCI QFB+ +=60
CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUMbeaucoup mieux la référence RR que (2.123).
Fig.  2.14 :RSBI normalisée par RSBI0 issue de simulation comparée aux deux
approximations.
II.3.1.2  Défocalisation du courant base en mode continu
a)  Effet physique
L’autre effet influençant la variation de la résistance interne en fonction de la polarisation est la
défocalisation du courant émetteur (crowding effect). Le courant de base étant un courant
latéral, il se produit une chute de potentiel au travers des résistances élémentaires r (cf.
figure 2.15). La différence de potentiel entre l’émetteur et la base va donc chuter le long de la
jonction du périmètre vers le centre. Le courant devient alors majoritairement périmétrique.
b)  Mise en équation
Les hypothèses suivantes sont faites :
• La résistance carré de la base pincée RSBI ne dépend pas de y.
• Les courants sont supposés faibles de sorte que la modulation de la conductivité puisse
être négligée.
De là, différents calculs sont proposés selon les configurations du transistor en terme de
nombre d’émetteurs et de bases, et les tailles utilisées. Ces configurations correspondent à
celles les plus couramment utilisées par les concepteurs pour améliorer les performances du
circuit. On distinguera donc les structures à k émetteurs et k+1 bases de sorte à diminuer la
résistance de base interne, les transistors à base entourante et émetteur carré et celles à un seul
doigt d’émetteur et de base.
Chacune des configurations géométriques donne un modèle de défocalisation distinct. Seul le
calcul du cas à k doigts d’émetteur et à WE<<LE va être détaillé pour présenter la démarche.






















Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE IILe courant ainsi que la résistance de base peuvent être considérés comme un réseau de courants
ID et de résistances r élémentaires selon le schéma électrique de la figure 2.15.
Les composants discrets de ce réseau sont définis comme suit :
(2.126)
où V(y) représente le quasi niveau de Fermi des trous et JBSI la densité du courant de saturation
interne base émetteur.
Fig.  2.15 :Réseau diode-résistance pour la modélisation DC de la polarisation le
long de la base interne et schéma équivalent associé.
La loi des noeuds et la loi d’Ohm permettent d’écrire les équations (2.127) et (2.128).
En utilisant les définitions de (2.126), le système d’équations précédent permet d’obtenir les

























I y dy+( ) I y( ) ID+=
V y dy+( ) V y( )– r I y dy+( )⋅=62
CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUMEn dérivant (2.129) par rapport à y et en utilisant (2.130), une équation du second ordre est
obtenue :
(2.131)
Sachant que , (2.131) donne :
(2.132)
Une première intégration de (2.132) permet d’obtenir :
(2.133)
avec  et a1 la constante d’intégration.
L’intégration de (2.133) donne I(y) :
La condition aux limites impose a3=0 et définit l’équation implicite
suivante :
(2.135)
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Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE II(2.136)




L’expression (2.138) prend en considération les structures à kE doigts d’émetteur.
La connaissance de I(y) permet de résoudre (2.130) :
(2.139)





Les calculs réalisés précédemment ont permis l’obtention des répartitions du courant latéral I et
I y( )
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CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUMdu potentiel base-émetteur V selon l’axe y. La formulation de la résistance de base peut alors
être envisagée. Deux approches ont été proposées donnant lieu à deux modèles distincts :
• L’approche classique utilisée dans le modèle SGPM définit la résistance de base en
considérant la puissance consommée dans la région interne de la base [19].
• L’approche privilégiant la connaissance du potentiel VB’E’.
C’est cette dernière approche qui est utilisée pour construire le modèle de la résistance de base
interne dans HICUM.
Ainsi le courant interne IBI peut être calculé en sommant tous les courants élémentaires ID de la
chaîne résistance-diode de la figure 2.15 (cf. (2.142)).
(2.142)
En utilisant (2.126) pour dID et l’expression de V(y) (2.141), l’expression (2.142) donne :
(2.143)
D’autre part, le schéma équivalent de la figure 2.15 permet d’écrire la relation suivante :
(2.144)
En posant , (2.144) est reformulée :
(2.145)
Le ratio IBI/IBEIS est issu de (2.143) et est utilisé pour simplifier (2.145).
(2.146)
En utilisant les expressions de rI et η (cf. (2.138) et (2.137)) et la fonction de défocalisation
ψ(η), l’expression finale de la résistance de base interne RBI est donc obtenue pour une
configuration à k+1 bases et k émetteurs :
(2.147)
(2.148)
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Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE IILes principaux résultats sont récapitulés dans la première ligne du tableau II.1 ainsi que ceux
obtenus dans le cas d’un transistor à base entourante et émetteur carré d’après les travaux
réalisés dans [21], [22].
Une première homogénéisation est apportée pour tendre vers une seule formule qui prend en
compte les deux configurations. Ainsi rI est multiplié par le facteur géométrique gI :
(2.149)
Ainsi pour WE>>LE, gI tend vers 1/12 et le modèle de rI tend vers celui utilisé pour plusieurs
doigts d’émetteur. Lorsque WE=LE, rI tend vers le cas du modèle à base entourante.
De plus la variation de RBI en fonction de la polarisation IBEI (ou RSBI.IBEI/VT) est similaire
pour différent ratio WE/LE [20]. Ceci amène à normaliser la quantité η par le facteur
géométrique gη en prenant comme référence la courbe à WE=LE.
Enfin une dernière généralisation est apportée pour prendre en compte les transistors à une
seule base et un seul émetteur. Cette généralisation concerne les deux facteurs géométriques gI
et gη. La fonction de lissage fI [23] est ainsi calculée à partir des dimensions du transistor, de la
résistance pincée interne par carré RSBI et celle du polybase SiGe RSP0.
(2.150)
avec les paramètres a=0,23 et x0=0,25 et le paramètre géométrique x.
Les deux facteurs géométriques sont ainsi calculés :
(2.151)
(2.152)
Configuration rI η ψ(η)
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CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUMII.3.2  Courant tunnel
Dans le cas de dopages élevés des deux côtés de la jonction base-émetteur (cas des
technologies étudiées), la largeur de la zone d’espace de charge est suffisamment étroite pour
que les électrons traversent la bande interdite. Ce mécanisme communément appelé effet
tunnel, crée des paires électrons-trous. Ce phénomène se produit pour des tensions VBE
négatives et engendre un courant de recombinaison parasite qui dégrade le gain.
L’expression du courant tunnel est basée sur la formule classique [13] de sa densité :
(2.153)
Eg est l’énergie de bandgap, m* est la masse effective des électrons, h la constante de Planck et
EjBE la valeur maximale du champ électrique dans la jonction base-émetteur.
Pour le cas de jonctions abruptes, le champ EjBE peut s’exprimer en fonction du potentiel de la
capacité de la jonction et de sa largeur wBE.
(2.154)
Cependant, du fait des forts dopages et de la courbure de la jonction, cette valeur maximale est
présente essentiellement en périphérie de la jonction. La composante périmétrique est alors
plus importante que celle surfacique [14]. La largeur wBE est calculée à l’aide de la composante
périmétrique de la capacité base-émetteur selon (cf. annexe A) :
(2.155)
xjE est la profondeur de la jonction et PE le périmètre de l’émetteur. Le champ électrique EjBE
s’écrit alors :
(2.156)
En définissant et la variable , l’expression du
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Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE IILes deux termes et seront
définis comme paramètres modèles.
II.3.3  Elargissement du courant collecteur
Dans les régimes de moyenne et forte injection le courant collecteur n’est plus une composante
verticale mais se propage latéralement (phénomène de défocalisation). Cet effet est pris en
compte au travers du courant critique ICK et de la charge QpC. Pour des applications nécessitant
une petite surface d’émetteur (longueur d’émetteur proche de sa largeur), ce phénomène 2D a
un impact non négligeable sur les performances dynamiques du transistor notamment sur les
caractéristiques de fT.
II.3.3.1  Moyenne injection
Seule la défocalisation à faible Vc (cf. paragraphe II.2.5.2) est considérée car pour les forts Vc,
le champ électrique est suffisamment élevé pour imposer une direction verticale aux porteurs,
ce qui permet de garder l’approximation unidimensionnelle sur ICK.
Dans un premier temps, l’étude portera sur le cas 2D. La figure 2.16 montre l’approche choisie
pour modéliser cette défocalisation.
Les lignes de courant s’étendent dans le
collecteur de telle sorte que la largeur




La surface effective des lignes de courant
dans le collecteur vaut alors :
(2.160)
Fig.  2.16 :Représentation géométrique 2D de la
défocalisation du courant collecteur.
δC est l’angle de défocalisation et dépend de la polarisation. Cette dépendance de δC peut être
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CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUMDans la zone de charge d’espace, la variation du champ électrique avec la profondeur x’ peut
s’exprimer selon :
(2.161)
Pour IC=ICK, la chute de dV dans cette zone est égale à :
(2.162)
où dr représente l’élement discret de la résistance collecteur.
A l’aide de l’expression de ICK (2.102), dr s’exprime selon :
(2.163)
La variation de la conductivité est prise en compte dans l’élément discret dr.
Ainsi en considérant (2.162) et (2.163), la variation du champ électrique avec la profondeur
vaut :
(2.164)
La tension VC est alors calculée :
(2.165)
Cette équivalence donne l’influence de l’élargissement du courant collecteur sur ICK :
(2.166)
La même approche peut être faite pour le cas 3D en introduisant la variation de la longueur
d’émetteur en fonction de δC :
(2.167)
avec . (2.168)
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Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE IIavec fcs la fonction de défocalisation :
(2.170)
II.3.3.2  Forte injection
A forte injection, une zone d’injection de largeur wi de porteurs minoritaires p apparaît dans le
collecteur (cf. figure 2.17). Cette largeur dépend de la polarisation et du courant. Seuls les cas
pour les faibles VCE sont traités car l’étude et les expressions spécifiques aux forts VCE
nécessitent des temps de calcul trop longs et n’apportent rien de plus [24], en terme de
précision, par rapport au cas présenté ci-dessous.
La tension VC est alors définie par :
(2.171)
Pour x’<wi, le champ électrique dans
(2.171) est donné par (2.164) où ICK est
remplacé par IC.
L’intégration de (2.171) donne alors :
Fig. 2.17 :Défocalisation du courant collecteur dans
la zone d’injection.
(2.172)
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CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUML’expression de ICK (2.166) est utilisée. (2.173) devient :
(2.174)
L’expression (2.174) peut être remaniée pour donner wi :
(2.175)
La même approche est appliquée pour le cas 3D et donne [24] :
(2.176)
avec le facteur k égal à :
(2.177)
L’impact sur le temps de transit s’exprime en considérant la charge dans le collecteur QpC.
Dans un premier temps l’équation de diffusion donne :
(2.178)
Sachant que p(wi)=0, l’intégration de (2.178) entre x’ et wi permet d’obtenir p(x’) :
(2.179)
La charge QpC est alors obtenue en intégrant (2.179) sur [x’,wi] et [0,y(x’)] :
(2.180)
avec  ce qui permet d’écrire :
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Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE II(2.181)
Et par intégration :
(2.182)
La relation d’Einstein permet de remplacer la mobilité des trous µp par celle des électrons en
supposant que le rapport des coefficients de diffusion  est proche de 2.
L’ approche 3D donne alors le résultat suivant :
(2.183)
où  et




fCl est obtenue à partir de fCb en remplaçant ζb par ζl.
II.4 Effets de la température
Du fait de la diminution de la taille des transistors et des densités de courant importantes, les
circuits sont soumis au phénomène d’auto-échauffement qui devient de moins en moins
négligeable dans les nouvelles technologies. La puissance dissipée tend à élever la température
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CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUMdu transistor au-dessus de la température T0 à laquelle les paramètres modèles ont été extraits.
Il apparaît alors comme nécessaire de prendre en compte les variations en température des
différents éléments physiques du transistor. Cette variation sera détaillée au chapitre III.
Cependant les paragraphes suivants présentent l’impact de la température sur les grandeurs
physiques des semiconducteurs tels que la mobilité, la concentration intrinsèque ou le
rétrécissement de la bande d’énergie interdite.
II.4.1  Modèle de mobilité
Plusieurs modèles ont été proposés pour la variation de la mobilité avec la température.
Néanmoins ces modèles peuvent se simplifier dans une gamme de températures comprises
entre 250 et 450 K par une équation de la forme :
(2.186)
Le coefficient en température ζ dépend du niveau et du type de dopage. Une expression
empirique basée sur les travaux présentés dans [26] et [27] est obtenue :
(2.187)
Où x est le logarithme décimal du niveau de dopage .
Le tableau II.1 récapitule les valeurs des coefficients de (2.187).
La figure 2.18 représente la variation des coefficients en température ζ en fonction du dopage
de type N et P.








Tableau II.1: Paramètres permettant de calculer le coefficient en température ζ.















Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE IIFig.  2.18 :Variation du coefficient en température des résistances en fonction du
dopage.
II.4.2  Concentration intrinsèque
(A.3) permet d’écrire la concentration intrinsèque en fonction du potentiel de la bande interdite
:
(2.188)
Avec NA la concentration d’accepteur et ND celle des donneurs.
La dépendance en température de la largeur de la bande interdite est donnée par le modèle
suivant :
(2.189)
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CHAPITRE II Origine physique du modèle HICUMII.4.3  Rétrécissement de la bande interdite
Rappelons que la concentration intrinsèque est modifiée du fait des forts dopages (BGN) selon
l’expression (2.4). La variation en température de la concentration intrinsèque modifiée nibgn
s’écrit alors comme suit [28] :
(2.191)
avec
où Dni et ani sont des paramètres dépendants du type de dopage.
La variation en température de ∆VG s’avère nécessaire et est fixée par le paramètre Vni.
(2.192)
où Vni(T0) et αni sont des paramètres.
II.5 Conclusion
Les bases physiques du modèle HICUM ont été exposées dans ce chapitre.
Une première partie a été consacrée à l’étude unidimensionnelle du transistor. Elle décrit les
variations des grandeurs physiques présentes à la verticale de la fenêtre émetteur. Le calcul du
courant transfert a été mené selon la théorie de l’intégrale de charge généralisée. Cette théorie
présente l’avantage de décrire la caractéristique du courant quel que soit le régime de
fonctionnement. Elle est dite généralisée car elle tient compte de l’ensemble des charges de la
structure, de l’émetteur au collecteur. La prise en compte des charges de diffusion dans cette
relation implique une corrélation entre le comportement statique et dynamique, ce qui
complique l’extraction des paramètres modèles comme il sera montré plus tard. Notons pour
finir que cette théorie a été généralisée aux technologies à hétérojonction SiGe.
L’étude unidimensionnelle s’est poursuivie par celle des effets à forte injection. Ces effets ont
une répercussion importante sur le temps de transit pour lequel une description détaillée a été
apportée. Ainsi le comportement à faible injection ne dépend que de la tension appliquée et se
situe dans la montée de la fréquence de transition. Le temps de transit commence à augmenter
dans la zone de moyenne injection elle-même caractérisée par un courant appelé critique. Au
delà de ce courant, le temps de transit augmente rapidement ce qui implique une chute brutale
de fT et du gain.
Le courant d’avalanche et les effets non-quasi-statiques clôturent l’étude unidimensionnelle.
Une deuxième partie traite des effets latéraux du courant notamment l’introduction des effets
périmétriques. Les composantes périmétriques et surfaciques du transistor sont partagées
nibgn T( ) ni T( )
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Origine physique du modèle HICUM CHAPITRE IIautour de la résistance de base dont la variation avec la polarisation a été présentée.
Le courant tunnel étant majoritairement périmétrique, son étude s’est insérée dans cette partie.
De même l’influence des effets 2D-3D sur les caractéristiques à forte injection a été prise en
compte au travers du courant critique et de la charge de diffusion collecteur.
Enfin des modèles permettant la prise en compte des effets de la température sur les grandeurs
physiques ont été présentés.
L’ensemble des descriptions du comportement électrique va permettre par la suite de construire
le modèle HICUM et d’introduire ses paramètres.
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CHAPITRE III : Description du modèle HICUM
Description du modèle HICUM CHAPITRE IIIIII.1 Introduction
La physique du transistor bipolaire a été introduite au chapitre précédent afin de permettre la
formulation du modèle HICUM. L’objectif de ce chapitre est de détailler les équations du
modèle et les simplifications qui ont dû être faites par rapport au comportement physique du
transistor. Les différents paramètres qui composent le modèle sont répertoriés en annexe A. Le
modèle grand signal est abordé dans un premier temps suivi par le modèle AC. Les lois en
température seront présentées avant de conclure ce chapitre par la modélisation de l’auto-
échauffement.
III.2 Modèle grand signal
III.2.1  Schéma équivalent
Le schéma équivalent du modèle HICUM est rappelé sur la figure 3.1. Ce schéma possède
quatre électrodes terminales qui sont l’émetteur E, la base B, le collecteur C et le substrat S.
Quatre noeuds internes délimitent le transistor interne qui est décrit entre E’, B*, C’ et S*. Ce
transistor interne est composé du courant de transfert, des éléments internes des capacités de
déplétion base-émetteur et base-collecteur, des courants base IBEI et IBCI ainsi que du courant
d’avalanche IAVL et des capacités de diffusion CdE et CdC. La résistance de base interne RBI est
variable avec la polarisation. Les composantes externes des courants bases IBEP et IBCX ainsi
que la capacité de déplétion CBCX permettent de prendre en compte le caractère distribué du
transistor. Le courant tunnel IBET complète la partie externe du dispositif. De plus, la capacité
de déplétion CBCX est elle-même partagée autour de la résistance externe de base RBX afin de
prendre en compte la capacité de recouvrement entre la base et le collecteur. Les résistances
séries du collecteur externe et celle de l’émetteur sont également prises en compte.82
CHAPITRE III Description du modèle HICUMFig.  3.1 :Circuit équivalent du modèle HICUM grand signal.
La modulation de la résistance collecteur interne est intégrée dans la description du temps de
transit. Par ailleurs, le transistor PNP substrat est compris dans le modèle. Ce transistor parasite
possède son propre courant de transfert ITS ainsi que ses courants de “base” équivalents IJSC et
IBCX, et la capacité de déplétion CJS. La capacité d’oxyde base-émetteur CEOX apparaît
explicitement sur le circuit équivalent alors que la capacité d’oxyde base-collecteur est intégrée
dans la composante C’BCX. Enfin un réseau composé d’une résistance et d’une capacité mises
en parallèle est ajouté afin de modéliser l’effet substrat.


































Description du modèle HICUM CHAPITRE IIIIII.2.2  Courants de transfert et de base
III.2.2.1  Courant de transfert
Le courant de transfert (2.51) est décrit par la relation de l’intégrale de charge généralisée dont
le développement a été présenté au chapitre précédent. Quatre paramètres modèle sont
introduits afin de calculer IT. La charge en trous à polarisation nulle QP0 est considéré comme
paramètre modèle. La constante C10 est définie selon (3.1) et équivaut au produit du courant de
saturation IS par QP0.
(3.1)
Les différents facteurs de pondération hJE (2.54) (hJEI), hJC (2.55) (hJCI), hfE (2.57), hfB (2.56)
et hfC (2.58) sont utilisés comme paramètres de modèle pour calculer IT qui s’exprime alors
sous la forme :
(3.2)
QF représente la charge totale des porteurs minoritaires. Cette charge est liée au temps de
transit totale τF dans la structure.
(3.3)
III.2.2.2  Courant de base
Le courant de base décrit au paragraphe II.2.4 possède des composantes internes et externes.
Chacune des composantes est la somme d’un courant injecté de la base vers l’émetteur et d’un
autre allant de la base vers le collecteur. Le courant base-émetteur comprend lui-même le
courant de trous allant de la base vers l’émetteur (2.63) et le courant de recombinaison dans la
zone de déplétion base-émetteur (2.66). Leurs courants de saturation sont supposés constants et
pris comme paramètres de modèle. La variation de ces courants de saturation avec la
polarisation est prise en compte dans le terme exponentiel via les coefficients de non-idéalité.
Ainsi le courant interne base-émetteur s’exprime selon (3.4) avec IBEIS, MBEI comme
paramètres modèle pour le courant idéal et IREIS, MREI pour le courant de recombinaison. Le
courant interne base-collecteur s’exprime selon (3.5).
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CHAPITRE III Description du modèle HICUM(3.4)
(3.5)
Des paramètres et expressions similaires à (3.4) et (3.5) sont utilisés pour exprimer les
composantes externes des courants base IBEP et IBCX grâce à (3.6) et (3.7).
(3.6)
(3.7)
III.2.3  Charges et capacités de déplétion
Comme précisé en annexe A, la formulation classique des capacités de déplétion n’est pas
suffisamment précise pour les fortes polarisations. Les modifications suivantes sont apportées.
• Capacité base-émetteur interne CJEI
Le modèle fixe la capacité base-émetteur interne à sa valeur maximale
 lorsque VB’E’ est supérieure à :
(3.8)




Pour VB’E’ > Vf (e<1), CJEI est constant et vaut CJEImax. Pour VB’E’ < Vf (e>1), la capacité suit
la formulation classique (A.23) dans laquelle vj remplace VB’E’ de sorte à lisser l’expression
(3.9) au voisinage de la valeur de Vf.
(3.11)
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Description du modèle HICUM CHAPITRE IIIFig. 3.2 :Représentation de la capacité base émetteur et de la tension vj en fonction de
VBE.
La charge de déplétion associée est alors calculée en intégrant (3.9) selon (2.114).
(3.12)
La charge externe QJEP est calculée de la même manière en utilisant les paramètres CJEP0,
VDEP, ZEP et ALJEP dans (3.12).
Le modèle HICUM prend également en compte la capacité de recouvrement entre le poly-
émetteur et le polybase via le paramètre CEOX.
• Capacité base-collecteur interne CJCI
Avant de détailler la capacité CJCI, il est nécessaire d’introduire les tensions suivantes qui
permettent de différencier les zones de variation de la capacité.
La tension effective de punch-through  est donnée par :
(3.13)
VPTCI correspond à la tension de punch-through VPT (2.96) mais afin de simplifier et de
décorréler leur extraction, deux paramètres modèle sont introduits.
La tension pour laquelle la capacité atteint sa valeur maximale est équivalente à:
(3.14)
Le paramètre ALJCI est imposé à sa valeur par défaut (2.4) car la capacité entre rarement dans
cette zone de fonctionnement.
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CHAPITRE III Description du modèle HICUMCJCIcl représente la contribution à polarisation moyenne :
(3.16)
Le premier terme contient la formulation classique qui est lissée par les deux autres termes qui
permettent des transitions continûment dérivables entre les deux zones adjacentes à celle-ci.
L’une de ces deux zones est celle des fortes polarisations dans laquelle CJCI reprend une
formulation similaire à CJEI :
(3.17)
avec  et .
Enfin la capacité pour les polarisations inverses au-delà de la tension de punch-through :
(3.18)
avec  et .
La dépendance classique en tension apparaît dans (3.18) mais avec deux paramètres CJCI0r et
ZCIr différents. CJCI0r (3.19) est calculée à partir de VJPCI. ZCIr est imposé à ZCI/4.
(3.19)
CJCI0r et ZCIr sont deux paramètres internes qu’il n’est pas nécessaire d’extraire.
Chacune des composantes est ensuite intégrée pour calculer QJCI.
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Description du modèle HICUM CHAPITRE IIIFig.  3.3 :Représentation de la capacité base collecteur et des tensions vjr et vjm  en
fonction de VB’C’.
• Capacité base-collecteur externe
La capacité base-collecteur externe est elle-même partagée autour de la résistance de base
externe RBX. A cette capacité s’ajoute la capacité de recouvrement CCOX entre le polybase et
l’épitaxie. La capacité externe BC totale vaut à VBC=0V :
(3.20)
Où CJCX0 et CCOX sont des paramètres du modèle.
Le modèle introduit alors le paramètre de pondération FBC qui réalise le partage de CBCX
autour de RBX selon les schémas de la figure 3.4. Ces deux schémas sont équivalents et
permettent d’écrire les relations données en (3.21).
Fig.  3.4 :Partage de la capacité base-collecteur autour de RBX à VBC=0V.
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CHAPITRE III Description du modèle HICUMOù a représente le facteur de partage du paramètre CJCX0.
FBC est un paramètre pour le modèle HICUM mais il peut être évalué à partir de (3.21) et de a
selon :
(3.22)
III.2.4  Temps de transit
Dans HICUM, le temps de transit est une grandeur fondamentale car il permet de décrire les
caractéristiques dynamiques du transistor et les effets dus aux fortes injections (effet Kirk et
quasi-saturation). Les variations du temps de transit avec la polarisation et le courant ont été
développées au chapitre II. Les contributions des différentes zones du transistor ont été
décrites. Le modèle différencie le régime bas courant, pour lequel le temps de transit ne dépend
que de la polarisation, du régime fort courant pour lequel la dépendance avec IC doit être
considérée. Le courant critique délimite les deux régimes.
Notons que la description du temps de transit est basée sur la physique et intervient dans
l’expression du courant de transfert au travers des charges de diffusion (3.2). Ceci implique une
corrélation entre la description des régimes statiques et dynamiques. Cette corrélation
complique le travail d’extraction.
III.2.4.1  Temps de transit à bas courant
A faible injection, le temps de transit τF0 est la somme des temps de transit τBfv (2.80) et τBfd
(2.77) dans la base neutre, de τEf (2.83) dans l’émetteur neutre et de τBC (2.88) dans la zone
d’espace de charge BC. Ces différentes expressions sont considérées à bas courant ce qui donne
pour τF0 :
(3.23)
En négligeant le terme et en supposant dans (3.23), les différents termes
sont regroupés de sorte à factoriser c. Les paramètres modèle τ0, ∆τ0H et τBVL sont définis
comme suit.
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Description du modèle HICUM CHAPITRE IIILe paramètre τBVL modélise la saturation de la vitesse des porteurs pour les polarisations VB’C’
>0V (faible VC’E’).
(3.25)
La dépendance en tension due à l’effet Early et la variation de la zone d’espace de charge BC
sont prise en compte via le paramètre ∆τ0H :
(3.26)
La variation du temps de transit avec la polarisation est alors donnée par l’expression (3.27).
(3.27)
III.2.4.2  Courant critique
Afin d’indiquer le début des effets de forte injection (effet Kirk et quasi-saturation), le courant
critique ICK a été introduit au paragraphe II.2.5.2. Deux formulations ont été données qui
distinguent les cas de champ électrique fort (2.98) ICKh de ceux où il est faible (2.102) ICKl.
Une fonction de lissage est utilisée afin d’obtenir une seule formulation pour ICK (3.28) qui
couvre l’ensemble des cas.
(3.28)
avec .
La tension VC de (2.95) est remplacée par la tension modifiée Vceff (3.29) afin que (3.28) soit
continûment dérivable.
(3.29)
La résistance collecteur interne RCI0 ainsi que la tension de punch-through VPT, la tension de
saturation VCES et la tension critique VLIM=VCKh sont pris comme paramètres de modèle.
La figure 3.5 illustre l’expression (3.28) du courant critique utilisée dans le modèle ainsi que
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CHAPITRE III Description du modèle HICUMFig.  3.5 :Variation théorique du courant critique ICK avec la tension VC’E’.
III.2.4.3  Temps de transit à fort courant
A forte injection, les temps de transit dans l’émetteur, la base et le collecteur augmentent avec
la densité de courant comme formulé au paragraphe II.2.5.3.
La contribution du temps de transit dans l’émetteur neutre est donnée par (2.106) :
(3.30)
τEf0 et gτE sont pris comme paramètres de modèle.
Le temps de transit dans le collecteur neutre s’exprime selon (2.110). Cependant cette
expression donne des valeurs négatives pour wi (2.109) lorsque . Ceci peut être résolu
en rendant wi continue avec le courant selon :
(3.31)














































Description du modèle HICUM CHAPITRE III(3.31) est utilisée dans (2.107) pour calculer la charge QpC dans le collecteur neutre ce qui
permet d’avoir une expression continûment dérivable. Le temps de transit dans le collecteur
peut alors être calculé :
(3.33)
L’augmentation du temps de transit dans la base neutre τBfv (2.79) provient essentiellement de
la diminution du champ électrique Ejc (2.93) avec l’augmentation de IT. En conséquence la
variation de τBfv avec le courant à la même allure que τpC comme démontré dans [1].
Les augmentations du temps de transit à forte injection dans le collecteur et dans la base neutre
sont regroupées dans le terme ∆τfh.
(3.34)
avec le paramètre modèle τHCS qui regroupe les temps de saturation τBfs (2.103) et τpCs
(2.108).
(3.35)
III.2.5  Résistance de base
La résistance de base externe, qui est constante avec la polarisation, est modélisée par RBX.
Dans le chapitre II, la résistance interne RBI est définie selon (2.147):
(3.36)
La fonction de défocalisation ψ correspond à celle d’un transistor ayant une base entourante :
(3.37)
où η est le facteur de défocalisation corrigé par les fonctions gI (2.151) et gη (2.152).
Dans un souci de simplification, le paramètre de modèle FGEO est introduit afin de donner plus
de degré de liberté lors de l’étape d’extraction.
(3.38)
η s’exprime alors :
(3.39)
La résistance rI prend en compte la modulation de la conductivité en introduisant le paramètre
τ pC ICd
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CHAPITRE III Description du modèle HICUMde modèle FDQR0 pour calculer QR0 dans (2.125) :
(3.40)
De plus, à polarisation nulle, la défocalisation est négligeable, d’où l’introduction de la
résistance rI(0)=RBI0 en tant que paramètre de modèle et comme , rI s’exprime
alors :
(3.41)
RBI0 est calculée à partir de la résistance par carré de la base pincée RSBI0 et du facteur
géométrique gI.
(3.42)
III.2.6  Courant d’avalanche
L’expression (2.114) du courant d’avalanche développée au chapitre II est implémentée telle
quelle dans le modèle.
(3.43)
FAVL et QAVL sont considérés comme des paramètres pour le modèle.
III.2.7  Transistor PNP parasite
Dans les transistors NPN, le collecteur épitaxié se comporte comme une base faiblement dopée
placée entre la base externe du NPN et le substrat (qui sont équivalents respectivement à
l’émetteur et au collecteur du transistor parasite PNP).
Ce transistor parasite est simplement modélisé par un courant de transfert :
(3.44)
ITSS, MSF et MSR sont des paramètres du modèle.
Le second terme devient important lorsque la jonction CS est polarisée en direct. Dans ce cas,
un courant “base” apparaît et est formulé à l’aide des paramètres modèle ISCS et MSC :
(3.45)
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Description du modèle HICUM CHAPITRE IIIIII.3 Modèle petit signal
Un modèle dit “petit signal” est utilisé pour les analyses AC des dispositifs. Ce modèle est
construit autour d’un point de fonctionnement statique V0 en linéarisant chaque branche du
circuit équivalent.
La construction de ce modèle est basée sur l’approche suivante. Considérons le courant I dans
une branche du circuit aux bornes de laquelle est appliquée la tension de polarisation V0. Un
signal sinusoïdal de type est superposé à ce point de polarisation. Va étant
faible, un développement de Taylor est réalisé autour de V0.
(3.46)
i(t) et v(t) sont les composantes petits signaux du courant et de la tension. g(V0) est la
conductance dynamique du transistor dans la branche du circuit aux bornes de laquelle est
appliquée la différence de potentiel V0.
Fig.  3.6 :Circuit équivalent du modèle petit signal.
v t( ) V= a ωt( )sin⋅
I V 0 v t( )+( ) I V 0( )– V∂
∂I
V 0
































CHAPITRE III Description du modèle HICUMIII.3.1  Courant de transfert
Le courant de transfert est placé entre les noeuds E’ et C’. Il dépend des tensions internes vB’E’
et vB’C’. Une linéarisation est faite autour de ces deux tensions :
(3.47)
La tension  est introduite dans (3.47) qui devient :
(3.48)
iT est la somme de deux courants. Le premier est commandé par la tension interne vB’E’. On lui
associe la transconductance gm (3.49). Le second est commandé par la tension appliquée aux
bornes de la source du courant de transfert. La conductance g0 (3.50) lui est ainsi associée.
(3.49)
(3.50)
III.3.2  Courant de base
Le courant de base est composé d’une partie interne et d’une partie externe. Chaque partie est
elle-même la somme d’un courant base-émetteur et d’un courant base-collecteur. Chaque
courant est linéarisé de la façon suivante :
• Courant interne IBEI
Ce courant ne dépend que de la tension interne VB’E’, la linéarisation de cette expression
permet d’écrire :
(3.51)
La conductance d’entrée gπi est calculée à partir de l’expression de IBEI (3.4).
(3.52)
• Diode interne IBCI
Le courant base-collecteur interne ne dépend que de la tension VB’C’. Sa linéarisation
s’exprime alors comme suit :
iT V B'E'∂


































Description du modèle HICUM CHAPITRE III(3.53)
Ce qui permet d’introduire la conductance interne de contre réaction gµi à partir de l’expression
de IBCI (3.5).
(3.54)
Les même calculs peuvent être menés pour les courants IBEP et IBCX en introduisant les
conductances respectives gπx et gµx.
III.3.3  Capacités de diffusion
Les capacités de diffusion CDE et CDC sont définies selon :
(3.55)
Cette formulation permet de faire apparaître  en régime direct.
La capacité base-émetteur est alors équivalente à :
(3.56)
avec τf du paragraphe II.2.5 et  est donnée dans [3].
La capacité de diffusion base-collecteur correspond au fonctionnement en inverse du transistor
auquel est associé le temps de transit et :
(3.57)
Les expressions de  et  sont données dans [3].
III.3.4  Effets Non Quasi Statiques
A hautes fréquences, les charges de porteurs minoritaires ainsi que le courant de transfert ont
un temps de réaction non nul par rapport aux modifications des polarisations. Ces effets sont
pris en compte en ajoutant un temps de délai sur Qf (2.120) et IT (2.121). Les deux termes α11
iBCI V B'C'∂
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SRB V B'E'd
dITr= SFC V C'E'd
dITf=96
CHAPITRE III Description du modèle HICUMet α21 sont pris comme paramètres modèle et sont notés respectivement par ALQF et ALIT. Les
délais sont exprimés selon :
(3.58)
Ces temps impliquent un déphasage sur IT et Qf ce qui impacte la conductance gm associée au
courant de transfert ainsi que la capacité de diffusion CDE.
III.4 Modèle de bruit basse fréquence
Le bruit est un facteur de mérite important dans les applications orientées vers les
télécommunications. Les origines physiques et leurs expressions analytiques sont largement
décrites dans la littérature. Seuls les mécanismes simplifiés seront présentés ci-dessous.
En général, les sources de bruit sont représentées comme des sources de courant (ou de tension)
en parallèle (ou en série) avec l’élément générateur du bruit.
Dans les équations qui suivent, f est la fréquence d’utilisation et ∆f la bande de fréquence
élémentaire autour de f. Le bruit dans le dispositif peut avoir trois natures différentes qui sont
détaillées dans ce paragraphe.
• Bruit thermique
Ce bruit est associé au mouvement brownien des porteurs sous l’effet de la température dans
tout élément résistif du dispositif. Il ne dépend que de la température T et de la valeur de la
résistance R. La source de courant IR associée s’exprime selon :
(3.59)
kB est la constante de Boltzmann.
Chaque résistance du modèle RE, RBX, RCX, RBI possède une source de bruit associée.
Afin de prendre en compte le caractère distribué du bruit au niveau de la résistance de base
interne RBI, un paramètre supplémentaire KRBI est utilisé pour moduler cette résistance qui
devient :
(3.60)
• Bruit de grenaille
Le transport des charges au travers des jonctions est la source d’un bruit dit de grenaille. Ce
bruit correspond à la fluctuation de courant généré par les porteurs traversant ces jonctions. Il
est décrit par une source de bruit blanc et ne dépend que du courant collecteur ou base.
∆T Q f ALQF τ f⋅=






Description du modèle HICUM CHAPITRE III(3.61)
• Bruit Flicker ou en 1/f [4].
Pour les faibles fréquences, des mécanimes de génération-recombinaison au niveau de
l’interface poly-mono silicium sont la source d’un bruit qui dépend de la fréquence. Il est
d’autant plus important que la fréquence est faible d’où sa formulation :
(3.62)
III.5 Modèle en température
La température de référence à laquelle les paramètres modèle ont été extraits est notée T0. La




Le tension thermodynamique VT est rappelée :
(3.65)
Les dépendances en température des paramètres modèle proviennent de celles de la mobilité
(2.186) et de la concentration intrinsèque (2.190) présentées au chapitre II.
La tension de bandgap à T=0K, VG est définie comme paramètre modèle et notée VGB.
III.5.1  Capacités de déplétion
Les capacités de déplétion CBE, CBC et CCS possèdent la même variation en température. Cette
variation touche le potentiel de jonction, appelé ici VD, et la capacité de déplétion à polarité
nulle CJ0. Les coefficients de jonction Z sont considérés constants avec la température.
En considérant l’expression de VD en fonction de ni (A.24) et la dépendance de ni en fonction
de T (2.190) il vient :
(3.66)
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CHAPITRE III Description du modèle HICUMd’écrire sa dépendance avec T :
(3.67)
III.5.2  Courant de transfert
Le paramètre modèle C10 dépend de la mobilité et de niB via (3.1). De plus compte tenu des
forts dopages mis en jeu, le produit µn.VT est supposé constant avec T [2] de sorte que :
(3.68)
La dépendance en température de C10 est donc donnée par celle de niB (2.190) :
(3.69)
QP0 est définie d’après (2.11). Sa dépendance en température (3.70) est due à celle des bornes
délimitant les ZCE de la base neutre soient xjbe0 et xjbc0.
(3.70)
Une valeur moyenne pour NA(x) est évaluée sur la base neutre. L’équation (3.70) devient :
(3.71)
Ce qui revient à déterminer la variation ∆w(T) de la largeur de la base neutre wB=xjbc0-xjbe0.
De plus, la base étant plus fortement dopée que le collecteur, la ZCE base-collecteur s’étend
davantage dans le collecteur ce qui permet de considérer xjbc0 constant avec T. La variation de
QP0 avec T est donc donnée par celle de xjbe0 qui peut se mettre sous la forme :
(3.72)
La variation de la largeur ∆w avec T vaut alors :
(3.73)
Un développement limité autour de T0 permet de remplacer le ratio par ,
d’où :
CJ0 T( ) CJ0 T 0( )
V D T 0( )





V T µn T( )⋅ V T 0 µn T 0( )⋅=
C10 T( ) C10 T R
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(3.74) est alors utilisée dans (3.71) qui s’écrit :
(3.75)
En supposant ,  et (3.75) peut s’écrire :
(3.76)
Pour finir, et comme , la dépendance en température de
QP0 est obtenue :
(3.77)
III.5.3  Gain en courant et Courants base
La dépendance en température du gain en courant en régime statique est donnée par [2] :
(3.78)
∆VGB et ∆VGE représentent l’effet du BGN dans la base et l’émetteur respectivement.
Un développement limité de (3.78) permet d’obtenir la formulation suivante pour β(T) :
(3.79)
avec ALB paramètre modèle défini selon :
(3.80)
Les variations des courants de saturation base-émetteur (IBEIS, IBEPS, IREIS et IREPS) en
fonction de la température sont obtenues en considérant . Les coefficients
d’idéalité (MBEI, MBEP, MREI et MREP) sont supposés constants avec T. Le modèle suivant est
∆w T( ) x jbe0 T 0( )
V DEI T( )
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CHAPITRE III Description du modèle HICUMconsidéré pour IBS(T) :
(3.81)
L’expression des courants base-collecteur est obtenue en enlevant le terme ALB.∆T de (3.81).
III.5.4  Résistances séries
Les résistances étant liées à la mobilité du matériau, la dépendance en température (3.82) de
RE, RCX, RBX, RBI0 et RCI0 provient de celle des mobilités des zones correspondantes (2.186).
Les coefficients en température ζ sont pris comme paramètres modèle et sont notés ZETAR
(ZETARE pour RE, ZETARBX pour RBX, ZETARBI pour RBI0, ZETARCX pour RCX et
ZETACI pour RCI0).
(3.82)
III.5.5  Temps de transit
A faible injection, la dépendance en température provient du temps de transit à VBC=0V τ0 et
s’exprime selon [1] :
(3.83)
ALT0 et KT0 sont pris comme paramètres modèle.
Les variations avec T à moyenne injection sont prises en compte via les paramètres du courant
critique ICK. Ainsi la résistance interne collecteur RCI0 varie selon la loi en température décrite
par (3.82). La tension VLIM (2.97) est fonction de la mobilité µnCi et de la vitesse des porteurs
ce qui permet d’écrire la dépendance en température suivante :
(3.84)
Enfin le modèle formulé en (3.85) est appliqué sur la tension de saturation VCES.
(3.85)
Le paramètre τEF0 qui représente le temps de transit dans l’émetteur, est fonction du gain en
courant à faible injection selon (2.83) et du temps τpE0 (2.82). La variation avec T respective de
ces deux éléments donne τEF0(T).
(3.86)
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Description du modèle HICUM CHAPITRE IIILe temps de saturation τHCS (3.35) est inversement proportionnel au produit via les
expressions des temps τBfs (2.92) et τpCs (2.97). La variation en température de ce produit
donne celle de τHCS :
(3.87)
III.5.6  Courant d’avalanche
La variation en température des paramètres du courant d’avalanche donnés au paragraphe II.2.6
est décrite par [5] :
(3.88)
En utilisant les expressions précédentes, les fonctions en température de FAVL et de QAVL,
(2.115) et (2.116), sont obtenues:
(3.89)
(3.90)
avec  et .
III.6 Auto-échauffement
III.6.1  Description du phénomène [6]
Le phénomène d’auto-échauffement apparaît lorsque le transistor débite du courant. La
puissance dissipée dans tout le dispositif (P=IC.VCE) fait augmenter la température. Ajoutons
que cet effet est accentué dans les technologies les plus récentes du fait de l’augmentation de la
densité de courant générée par l’injection du Germanium. De même l’utilisation des isolations
par tranchée, de part leur faible conduction thermique, ne permettent pas de dissiper la chaleur
générée. Enfin, et surtout, les tailles des transistors tendent à être réduites alors que la densité
de courant qui les traverse reste importante.
Les pentes négatives constatées sur les caractéristiques de sortie VBE(VCE) et IC(VCE) à fort IB
(cf. figure 3.7) sont la conséquence directe de cet effet. Plus IB est fort, plus l’auto-
échauffement tend à faire augmenter ce courant. Pour compenser cette augmentation et garder
un courant de base constant, la tension VBE aux bornes du transistor doit diminuer, entraînant
une baisse de IC. Ces caractéristiques de sorties permettent d’évaluer l’impact de l’auto-
µnCi V T⋅
τHCS T( ) τHCS T 0( ) T R
ZETACI 1–( )⋅=
an T( ) an T 0( ) αna∆T( )exp⋅=
bn T( ) bn T 0( ) αnb∆T( )exp⋅=
F AVL T( ) F AVL ALFAV ∆T⋅( )exp⋅=
QAVL T( ) QAVL ALQAV ∆T⋅( )exp⋅=
ALFAV αna αnb–= ALQAV αnb=102
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Fig.  3.7 :Mise en évidence de l’auto-échauffement sur les caractéristiques de sortie
mesurées d’un transistor de taille 0,3x14,9 µm2 ayant un pic de fT égal à 150GHz.
III.6.2  Modélisation du phénomène
Les modèles les plus récents (MEXTRAM, VBIC, HICUM) prennent en compte l’auto-
échauffement en se basant sur l’approche suivante. Le transistor interne est considéré comme
une source de chaleur. Un bilan thermique permet d’écrire l’équation de propagation tri-
dimensionnelle de la température :
(3.91)
Avec K la conductivité thermique, T la température, ρ la densité de chaleur, c la quantité de
chaleur unitaire, t le temps et P la puissance dissipée. La réduction de (3.91) à une analyse uni-
dimensionnelle donne [7], [8] :
(3.92)
RTH et CTH représentent respectivement la résistance et
la capacité thermique. Tj est la température de la
jonction et T la température ambiante du circuit.
L’équation (3.92) peut être transcrite en un schéma
équivalent à un réseau RC parallèle. La tension est
remplacée par l’élévation de température
et le courant par la puissance totale dissipée P.
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Description du modèle HICUM CHAPITRE IIIL’implémentation de l’auto-échauffement dans les simulateurs électriques est réalisée en
mettant en parallèle le circuit du transistor et celui de l’auto-échauffement selon la figure 3.9.
Fig.  3.9 :Implémentation de l’auto-échauffement dans les simulateurs électriques.
La puissance totale dissipée dans le dispositif est déterminée par le modèle du transistor et est
traitée comme paramètre d’entrée par le sous-circuit représentant l’auto-échauffement. Celui-ci
calcule l’élévation en température Tj. Cette nouvelle température est réinjectée dans le modèle
du transistor qui, à l’aide des lois et des paramètres en température, recalcule la puissance
dissipée à T=Tj. La boucle s’achève lorsque Tj et P ont convergé vers des valeurs stables.
III.7 Conclusion
Ce chapitre a présenté le modèle HICUM. Les principaux paramètres qui le composent
dépendent directement de la physique du transistor développée au chapitre II. Des
simplifications ont été apportées de sorte à rendre le modèle continûment dérivable sur
l’ensemble du domaine de fonctionnement et éviter des temps de calcul trop longs.
Ce modèle possède l’avantage d’être semi-physique. Sa formulation généralise celle proposée
par Gummel et Poon mais elle se distingue de la précédente par une meilleure description des
caractéristiques dynamiques via le temps de transit. Ce temps de transit est intégré comme une
quantité élémentaire du modèle, ce qui permet d’obtenir une plus grande précision sur les effets
à fortes injections responsables de la chute du fT et du gain. Néanmoins, cette approche
implique une corrélation entre les caractéristiques statiques et dynamiques puisque ce temps de
transit intervient directement dans la formulation du courant de transfert. Ce couplage posera
des problèmes pour l’extraction des paramètres comme nous le verrons au chapitre V.
Enfin, la prise en compte de l’auto-échauffement constitue un atout majeur pour le
développement des circuits de nouvelles générations dont les performances sont de plus en plus
impactées par ce phénomène. Cependant, le modèle se limite à l’auto-échauffement interne du
transistor, l’échauffement mutuel entre les transistors n’étant pas considéré.
III.8 Références






CHAPITRE III Description du modèle HICUMDependence on Operating point, technological parameters, and Temperature”, in Proc.
IEEE Bipolar Circuits and Technology Meeting, Minneapolis, pp. 250-253, 1989.
[2] M. Schröter, “Bipolar Transistor Modelling for Integrated Circuit Design”, Telecom
Microelectronics Centre Semiconductor Components Group, Northern Telecom,
Ottawa, 1995.
[3] M. Schröter, “A Scalable physics-based compact bipolar transistor model, version 2.1”,
Dresden, December 2000.
[4] P. Llinares, “Evolution du bruit 1/f dans les transistors bipolaires des technologies
BiCMOS”, Thèse de doctorat, Institut Montpellier II-Sciences et Techniques du
Languedoc, Mai 1998.
[5] P. Mars, “Temperature dependence of avalanche breakdown voltage in pn junctions”,
Int. J. Electronics, Vol. 32, No 1, pp. 23-27, 1971.
[6] H. Tran, “Investigation of SiGe Heterojunction Bipolar Transistors with Respect to
Compact Modelling for Integrated Circuit Design”, Thesis of Ottawa-Carleton Institute
of Electrical Engineering, Canada, September 1997.
[7] H. Mnif, “Contribution à la modélisation des transistors bipolaires à hétérojonction
SiGe en température et en bruit”, Thèse, Université Bordeaux 1, Janvier 2004.
[8] H. Mnif, T. Zimmer, J.L. Battaglia, B. Ardouin, D. Berger, D. Céli, “A new approach
for modelling the thermal behaviour of bipolar transistors”, 4th IEEE International
Caracas Conference on devices, circuits and systems, Aruba, avril 2002, pp. D024_1-4.105
Description du modèle HICUM CHAPITRE III106
CHAPITRE IV : Modèle paramétré
Modèle paramétré CHAPITRE IVIV.1 Introduction
Les chapitres précédents ont présenté les bases physiques sur lesquelles le modèle HICUM a
été développé ainsi que les paramètres qui le composent. Ces paramètres servent à décrire le
comportement électrique d’un transistor de géométrie donnée. Or, la conception d’un circuit
passe par la détermination judicieuse des dimensions des transistors. Cette détermination est
limitée par le nombre de composants supportés dans les bibliothèques. Il est alors intéressant de
“paramétriser” géométriquement le transistor bipolaire. Cette “paramétrisation” consiste à
définir un jeu de paramètres, dits unitaires, indépendants de la géométrie du transistor. Ce jeu
de paramètres, associé à des lois géométriques appropriées, doit permettre de calculer les
paramètres modèles de n’importe quel dispositif connaissant ses dimensions géométriques (cf.
figure 4.1).
Fig.  4.1 :Principe du modèle paramétré.
L’ensemble paramètres unitaires et lois géométriques constituent un modèle paramétré. La
taille de la fenêtre d’émetteur devient un paramètre d’entrée pour le concepteur qui possède
alors une plus grande liberté dans le choix du transistor. L’objet de chapitre est de présenter le
développement d’un tel modèle. Ceci revient à réaliser l’étude de la dépendance géométrique
des paramètres HICUM.
Les paramètres unitaires seront définis ainsi que les lois géométriques permettant de calculer
les paramètres du modèle HICUM. Ces lois géométriques dépendent d’une aire de référence
liée à la définition géométrique d’un “transistor interne”. Cette aire sert de base au
développement du modèle unitaire et sera présentée dans un premier temps.
L’ensemble des dimensions utilisées est récapitulé en annexe C.
IV.2 Définition géométrique de l’aire effective AE
Le modèle HICUM décrit au chapitre III prend en compte le caractère distribué des éléments
tels que les capacités de déplétion base-émetteur et base-collecteur ou le courant base.








CHAPITRE IV Modèle paramétrétransistor qui est composé du courant de transfert, des composantes internes des capacités et
des courants de base. Les éléments externes des capacités ainsi que la résistance de base
modélisent le comportement périmétrique du dispositif.
Dans le modèle HICUM, le courant de
transfert est entièrement inclu dans la partie
interne du transistor. En réalité, il possède une
composante surfacique ITA, une composante
périmétrique ITP et une composante de coin ITC
comme illustré sur la figure 4.2 (a)
Une aire “effective” AE est alors définie de
telle sorte que la totalité du courant de transfert
la traverse. Le courant IT est ramené à un
courant entièrement surfacique pouvant
s’exprimer comme le produit de sa densité
surfacique JTA par AE (cf. figure 4.2 (c)) :
(4.1)
Cette aire “effective” AE est calculée par
rapport à l’aire réelle (silicium)
grâce au paramètre unitaire
γC (cf. figure 4.2 (b)). Ce paramètre γC
représente l’extension électrique des lignes du
courant IT sous la fenêtre d’émetteur réelle
AE0.
AE s’exprime alors :
(4.2)
Fig.  4.2 :Définition de l’aire effective AE.
La formulation précédente est développée et utilisée dans (4.1) qui devient :
(4.3)
Avec , le périmètre réel de l’émetteur.




















AE0 W E0 LE0⋅=
AE W E0 2γC+( ) LE0 2γC+( )⋅=
IT JTA AE0 JTA γC PE0 4γC
2
JTA⋅+⋅ ⋅+⋅=
PE0 2 W E0 LE0+( )⋅=109
Modèle paramétré CHAPITRE IVcourant surfacique ITA, d’un courant périmétrique ITP et d’un courant de coin ITC.
(4.4)
Notons que la densité surfacique JTA est la même pour les deux approches.
L’équivalence entre (4.3) et (4.4) permet d’identifier les différentes composantes :
La densité de courant périmétrique JTP est alors proportionnelle à la densité de courant
surfacique  JTA via le paramètre γC qui peut s’exprimer selon :
(4.5)
La composante de coin ITC peut être évaluée par :
(4.6)
La définition de AE constitue donc une astuce de calcul permettant d’intégrer les effets
périmétriques et de coin du courant de transfert IT en une seule surface (cf. (4.2)).
L’aire d’émetteur effective définie par rapport au courant de transfert devient alors l’aire de
référence. Elle délimite géométriquement le transistor interne et permet de développer le
modèle paramétré.
IV.3 Courant de transfert
Le courant de transfert est calculé à partir de l’aire effective AE (définie au paragraphe
précédent) et de la densité surfacique JTA (cf. (4.2)). La variation de ce même courant de
transfert est modélisée selon (3.2) :
(4.7)
Les charges internes QP0, QJEI, QJCI et QF sont définies comme le produit d’une charge
surfacique par l’aire AE selon :
(4.8)
(4.9)
IT ITA ITP ITC+ +=
ITA JTA AE0⋅=
























QP0 hJEI QJEI hJCI QJCI QF+⋅+⋅+
----------------------------------------------------------------------------------------- JTA AE⋅= =
QP0 QP0u AE⋅=
QJEI QJEA AE⋅=110
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(4.11)
Ce qui permet de reformuler le courant de transfert :
(4.12)




Les deux paramètres unitaires C10u et QP0u sont introduits. De même, les composantes
surfaciques des charges associées aux charges de déplétion base-émetteur QJEA, base-
collecteur QJCA et celle de diffusion QFA. Les coefficients hJEI et hJCI ne dépendent pas de la
géométrie (cf. (2.54), (2.55)).
IV.4 Capacités de déplétion unitaires
Les capacités de déplétion possèdent une composante surfacique CJZA et une composante
périmérique CJZP. Ces deux composantes sont définies comme étant les paramètres unitaires
des capacités de déplétion.
Le modèle HICUM prévoit le partage des capacités BE et BC autour de la résistance de base en
introduisant une capacité interne CJZI et une capacité externe CJZPX.
L’objectif de ce paragraphe est la détermination des lois géométriques permettant de calculer
les paramètres modèle CJZI et CJZPX à partir des paramètres unitaires CJZA et de CJZP.
IV.4.1  Capacité base-émetteur
Les composantes surfaciques et périmétriques sont définies par rapport aux dimensions réelles
de la fenêtre d’émetteur WE0, LE0. La capacité CBE peut donc s’exprimer selon l’approche
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D’autre part, le modèle HICUM partage la capacité totale CBE en une partie interne CJEI et une
partie externe CJEPX selon (4.16).
(4.16)
Les deux expressions (4.15) et (4.16) étant équivalentes, l’objectif est alors de déterminer les
paramètres HICUM CJEI0 et CJEP0 en fonction des paramètres unitaires CJEA et CJEP. Les
expressions (4.15) et (4.16) étant supposées valables quelque soit la polarisation, seule
VBE=0V est considérée dans les calculs qui suivent.
Comme détaillé au paragraphe IV.3, le courant de transfert est calculé à partir de l’aire effective
AE (4.7). D’après cette formulation, la charge QJEI dépend géométriquement de cette aire (4.9).
Ceci permet d’obtenir la relation entre CJEI0 et CJEA :
(4.17)
L’expression (4.17) est utilisée dans (4.16) qui devient:
(4.18)
Le paramètre modèle CJEP0 est obtenu en calculant CBE0 à partir de (4.15) :
(4.19)
Le terme de coin CJEC n’apparaît pas dans le calcul de CJEP0. Ce terme est en effet difficile à
évaluer géométriquement. De plus, le modèle HICUM ne possède pas de paramètre permettant
la prise en considération de cette composante de coin. Les lois présentées ci-dessus sont donc
valables pour des transistors dont la taille permet de négliger CJEC. Ces transistors possèdent
une longueur d’émetteur LE0 largement supérieure à sa largeur WE0.
Les paramètres de modèle représentant les potentiels et coefficients de jonction VDEI, VDEP,
ZEI et ZEP sont supposés indépendants de la géométrie. Ils sont donc définis comme paramètres
unitaires tout comme les paramètres ALJEI et ALJEP.
IV.4.2  Capacité base-collecteur
Pour les technologies avancées, une couche implantée sélectivement (SIC) dans le collecteur
permet d’améliorer les performances dynamiques du transistor interne (cf. figure 2.1).
L’implantation de cette couche se fait au travers de la fenêtre d’émetteur dessinée de
dimensions WEd, LEd. La composante surfacique CJCA et la composante périmétrique CJCP de
CBC sont donc définies par rapport à WEd, LEd. Le terme de coin est négligé. La capacité totale
base-collecteur peut être exprimée selon :
(4.20)
CBE V( ) CJEA V( ) AE0 CJEP V( ) PE0 CJEC V( )+⋅+⋅=
CBE V( ) CJEI V( ) CJEPX V( )+=
CJEI0 CJEA AE⋅=
CBE0 CJEA AE CJEP0+⋅=
CJEP0 CBE0 CJEA AE⋅–=
CJEA AE0 CJEP PE0 CJEA AE⋅–⋅+⋅=
CBC V( ) CJCA V( ) AEd CJCP V( ) PEd CJCC+⋅+⋅=112
CHAPITRE IV Modèle paramétréLe modèle HICUM défini CBC comme la somme d’une capacité interne CJCI et externe CJCX :
(4.21)
Les lois permettant de calculer les paramètres modèles CJCI0 et CJCX0 à partir de CJCA et CJCP
doivent alors être déterminées à l’aide de (4.20) et de (4.21) pour VBC=0V.
L’expression de QJCI en fonction de AE (4.10) impose la relation suivante entre CJCI0 et CJCA:
(4.22)
(4.22) est utilisée dans (4.21) qui s’écrit:
(4.23)
Le paramètre modèle CJCX0 est alors déduit de l’équivalence entre les expressions (4.20) et
(4.23) pour VBC=0V :
(4.24)
Tout comme la capacité base émetteur, le terme de coin CJCC est négligé dans le calcul de
CJCX0.
Les paramètres modèle de jonction VDCI, VDCX, ZCI et ZCX sont supposés constants avec la
géométrie.
IV.5 Courant base-émetteur
Les variations géométriques du courant base sont plus délicates à déterminer que celles du
courant de transfert compte tenu de sa propagation latérale. Les deux courants sont donc
décorélés géométriquement.
Une aire effective AEB peut être définie pour le courant base. Sa détermination reprend
l’approche mathématique utilisée pour IT qui consiste à inclure les effets périmétriques au
travers d’une surface. Le paramètre unitaire γB est introduit afin de déterminer AEB à partir de
l’aire réelle de la fenêtre d’émetteur AE0 :
(4.25)
Le courant base-émetteur total IBE peut alors s’exprimer comme le produit de sa densité
surfacique par AEB (4.26).
(4.26)
Le développement de (4.25) dans (4.26) permet d’identifier une densité périmétrique JBP et un
terme de coin IBEC :
(4.27)
CBC V( ) CJCI V( ) CJCX V( )+=
CJCI0 CJCA AE⋅=
CBC0 CJCA AE CJCX0+⋅=
CJCX0 CJCA AEd CJCP PEd CJCA AE⋅–⋅+⋅=
AEB W E0 2 γB⋅+( ) LE0 2 γB⋅+( )⋅=
IBE JBA AEB⋅=
JBP γB JBA⋅=113
Modèle paramétré CHAPITRE IV(4.28)
Dans le modèle HICUM le courant base émetteur possède une composante interne IBEI (3.4) et
externe IBEP (3.6).
(4.29)
Le courant interne IBEI dépend de la tension VB’E’ interne tandis que le courant externe IBEP
dépend de la tension VB*E’ (cf. figure 3.6).
(4.30)
(4.31)
L’objectif est alors d’exprimer les composantes IBEIS, IREIS, IBEPS et IREPS en fonction de la
densité JBA et du paramètre γB.
Dans un premier temps, la densité de courant JBA peut être exprimée comme la somme de la
densité de courant base JBEI et de la densité de recombinaison JREI selon :
(4.32)
En considérant (4.32), (4.26) devient :
(4.33)
L’expression de AEB est développée dans (4.33) :
(4.34)
A faible polarisation, les chutes de potentiel dans les résistances de base et d’émetteur sont
négligeables ce qui permet d’égaliser les tensions VB’E’ et VB*E’ dans (4.30) et (4.31). Les
expressions de IBEI et de IBEP sont alors identifiées dans (4.34). Les lois géométriques qui
permettent de calculer les paramètres modèle IBEIS, IREIS, IBEPS et IREPS à partir des



















































 exp⋅ ⋅+exp⋅ ⋅=






 exp⋅ ⋅ ⋅+⋅+






 exp⋅ ⋅ ⋅+⋅+
IBEIS JBEIS AE0⋅=114
CHAPITRE IV Modèle paramétré(4.36)
(4.37)
(4.38)
Les coefficients d’idéalité MBEI, MBEP ainsi que les coefficients de recombinaison MREI et
MREP sont indépendants de la géométrie.
IV.6 Résistances séries
IV.6.1  Résistance émetteur
La variation géométrique de la résistance émetteur prend la formulation classique suivante :
(4.39)
Avec RKE la résistance d’émetteur unitaire.
Cependant une résistance d’accès due à la métallisation peut venir s’ajouter à RE. Cette
résistance parasite dépend du nombre de contacts d’émetteur nvia; plus il y a de contacts, plus
elle est faible. On définit alors une résistance d’accès unitaire RVIA de sorte que la résistance
d’émetteur totale s’exprime selon (4.40).
(4.40)
IV.6.2  Résistance de base
Afin de calculer les parties interne et externe de la résistance de base, les résistances par carré
des couches présentées dans le tableau IV.1 sont nécessaires et utilisées en tant qu’éléments de
base pour le modèle paramétré.
dimension résistance par carré
polybase silisuré/SiGe wss RSSI
Tableau IV.1: Définition des résistances par carré et des dimensions nécessaires au calcul des éléments interne et
externe de la résistance de base.
IREIS JREIS AE0⋅=
IBEPS JBEIS γB P⋅ E0 4 γB
2
JBEIS⋅ ⋅+⋅=














Modèle paramétré CHAPITRE IVLa figure 4.3 situe sur une vue en coupe simplifiée du transistor les différents éléments du
tableau précédent.
Fig. 4.3 :Définition des dimensions et résistances par carré qui composent la résistance
de base.
Les résistances interne et externe sont ensuite calculées [3].
IV.6.2.1  Résistance de base externe
La résistance de base externe RBX, peut être décomposée selon les schémas des figure 4.4 et
figure 4.5.
• le polybase silisuré peut se décomposer en une partie externe RXS et RXC et une partie
entourante RS.
• une zone de liaison (RLS et RLC) entre la base pincée et le polybase (sous l’espaceur).
RLS est calculée en annexe C (cf. (C.6)).
a)  Cas d’une structure simple base
Compte tenu du schéma équivalent présenté sur la figure 4.4, la résistance de base externe
s’exprime comme suit dans le cas d’une structure simple base.
polybase non-silisuré/SiGe wp RSPO
couche SiGe sous les spacers wl RSBX
résistance de base pincée WE0 RSBI0
dimension résistance par carré
Tableau IV.1: Définition des résistances par carré et des dimensions nécessaires au calcul des éléments interne et








CHAPITRE IV Modèle paramétré(4.41)
Fig.  4.4 :Décomposition de la résistance de base externe pour une structure à un seul
contact base.
avec
b)  Cas d’une structure double base
Dans le cas d’une structure double base, la même approche est appliquée en utilisant la
symétrie du dispositif (cf. figure 4.5).
RBX
2




























































Modèle paramétré CHAPITRE IVFig.  4.5 :Décomposition de la résistance de base pour une structure à double contacts
base. L’axe de symétrie permet de simplifier le calcul en ne considérant que la
résistance d’une moitié de la structure.
Ce qui donne :
(4.42)
avec
IV.6.2.2  Résistance de base interne
La formule de la résistance interne ainsi que sa dépendance en fonction de la géométrie ont été
développées au chapitre III (cf. paragraphe III.2.5) :
(4.43)









































































CHAPITRE IV Modèle paramétré(4.44)
et
(4.45)
Le paramètre géométrique x est donné d’après (4.46) selon les cotes précisées en annexe C.
(4.46)
Les résistances RSBI0, RSP0, RSBX et RSSI sont les paramètres unitaires de la résistance de base.
IV.6.3  Résistance collecteur externe
Le calcul de la résistance externe de collecteur est évalué à partir de calculs analytiques [4], [6].
Elle est composée de la résistance du puits collecteur Rsk, de la composante de la couche
enterrée Rblx sous le sinker et de la couche enterrée Rbli (cf. figure 4.6).
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Modèle paramétré CHAPITRE IVFig.  4.6 :Définition des dimensions pour le calcul de la résistance collecteur.
RCX est équivalente à :
(4.47)
Le facteur x dans (4.47) est déterminé à partir du calcul de Rceq (cf. figure 4.7) qui dépend de la
configuration étudiée. Ainsi, le cas des structures à simple contact collecteur et n contacts
émetteurs (cf. figure 4.7) sera différencié des cas à double contact collecteur et du nombre pair
ou impair d’émetteur (cf. figure 4.8). Cependant sur l’ensemble des cas cités précédemment
des hypothèses communes sont posées :
• Le courant est le même quelque soit la branche émetteur (pas de défocalisation) et vaut
IC/n dans chaque branche.
• La résistance équivalente Rceq est définie comme le ratio entre la chute moyenne dans le
collecteur Rceq=<VC>/IC. <VC> est la potentiel collecteur moyen sous la base.
IV.6.3.1   Structure à un seul contact collecteur














RCX Rsk Rblx x Rbli⋅+ +=120
CHAPITRE IV Modèle paramétréVj (j>1), la relation suivante :
(4.48)
Fig.  4.7 :Décomposition de la résistance collecteur externe pour une structure à un
contact collecteur.
Par itération, la différence de potentiel maximale est trouvée :
(4.49)
Ce qui donne la résistance équivalente Rceq :
(4.50)
Le facteur x est égal à . La résistance de collecteur externe vaut alors :
(4.51)
IV.6.3.2  Structure à double contact collecteur
a)  nombre pair d’émetteurs
Compte tenu de la symétrie de la structure, la résistance collecteur équivaut à deux résistances
calculées précédemment, mises en parallèle comme illustré sur la figure 4.8 (b). Le courant
dans chaque branche du schéma équivalent vaut IC/2.
V 0 V j– V 0 V 1– Rbli
IC
n
----- n 1–( ) Rbli
IC
n
----- n 2–( ) … Rbli
IC
n





IC IC/n IC/n IC/n IC/n IC/n
V1 V2 Vj Vn-1 Vn
nn-1j21






----- n 1–( ) Rbli
IC
n

























-------- n 1–( ) 2n 1–( )⋅ ⋅+= =
n 1–( ) 2n 1–( )⋅
6n
----------------------------------------
RCX Rsk Rblx Rbli
n 1–( ) 2n 1–( )⋅
6n
----------------------------------------⋅+ +=121




Fig.  4.8 :Décomposition de la résistance collecteur externe pour une structure ayant
un nombre pair d’émetteurs et deux contacts collecteur (a) et schéma équivalent (b).
Le schéma équivalent de la figure 4.8 (b) donne . Le facteur x vaut
d’après (4.53). Ceci qui permet d’obtenir la formulation de la résistance
collecteur pour les structures double collecteur et n paires d’émetteurs :
(4.54)
Rceq
V 0 V j–〈 〉
IC∗
-----------------------
V 0 V 1–
p IC∗⋅
------------------ Rbli
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Rsk Rblx x Rbli⋅+ +
2
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n 2–( ) n 1–( )⋅
12n
-------------------------------------⋅+=122
CHAPITRE IV Modèle paramétréb)  nombre impair d’émetteurs
Fig.  4.9 :Décomposition de la résistance collecteur externe pour une structure ayant
un nombre impair d’émetteurs et deux contacts collecteur (a) et schéma équivalent du
réseau p+1.




Ce qui permet de calculer Rceq à l’aide du circuit équivalent de la figure 4.9 :
 et
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IC
------------------ Rbli IC∗ j 1–( ) Rbli
IC∗
n
-------- j j 1–( )⋅ ⋅ ⋅–⋅ ⋅+=
Rceq
V 0 V j–〈 〉
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Modèle paramétré CHAPITRE IV(4.57)
d’où le facteur  et la résistance collecteur externe :
(4.58)
IV.6.3.3  Estimation des résistances Rsk, Rblx et Rbli
Ces trois résistances sont évaluées à l’aide du schéma de la figure 4.6. [5].
a)  Résistance du puit collecteur Rsk
Cette résistance possède deux composantes. La première correspond à la résistance verticale du
puit collecteur, l’autre représente la résistance horizontale de la couche enterrée.
(4.59)
b)  Résistance externe de la couche enterrée Rblx
La résistance externe de la couche enterrée est la somme de la résistance de la couche enterrée
entre le puits collecteur et le premier contact émetteur (distance wblx) et de celle présente sous
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CHAPITRE IV Modèle paramétréc)  Résistance interne de la couche enterrée Rbli
Deux résistances doivent être prises en compte dans le calcul de Rbli : la résistance présente
sous le contact émetteur et celle entre deux contacts émetteur.
Selon que la longueur de la couche enterrée lbl est plus grande ou égale à la longueur réelle de
la fenêtre d’émetteur lE0, deux formulations sont possibles :
(4.61)
IV.6.3.4  Conclusion
Pour le calcul de la résistance externe collecteur RCX, deux paramètres sont nécessaires. Les
résistances par unité de surface du puits collecteur RKC et la résistance par carré de la couche
enterrée RSBL sont donc définies comme paramètre du modèle “scalable”. Leur détermination
est faite à l’aide de structures de test spécifiques (cf. annexe D).
IV.7 Temps de transit à bas courant
La charge de porteurs minoritaires QF est considérée comme étant la somme d’une charge
interne QFI et externe QFP :
(4.62)




ICI et ICP sont respectivement la composante interne et externe du courant collecteur définies
par rapport à l’aire d’émetteur réelle. Le courant interne est équivalent au courant surfacique
ITA introduit au paragraphe IV.2. Le courant externe est défini comme :
(4.65)




























QFI τ I0 ICI⋅=
QFP τP0 ICP⋅=
ICP IC ITA– ITP ITC+= =125
Modèle paramétré CHAPITRE IV(4.66)
(4.67)
D’autre part à faible injection et VBC=0V, la charge des porteurs minoritaires QF est égale au
produit (cf. chapitre II). τ0 représente le temps de transit du modèle HICUM dans ce
régime de fonctionnement et est utilisé comme paramètre du modèle. L’expression (4.62) est
alors équivalente à :
(4.68)
Sachant que et en remarquant que , la variation
du temps de transit avec la géométrie est obtenue pour les faibles injections et VBC=0V :
(4.69)
Les paramètres modèle qui représentent la variation du temps de transit à faible injection avec
la polarisation, ∆τ0H et τBVL, sont supposés constants avec la géométrie.
IV.8 Forte injection
A forte injection, il a été démontré au chapitre II que le courant critique ICK (2.169) et la charge
en porteurs minoritaires QpC (2.183) dépendent des dimensions effectives de l’émetteur. Cette
dépendance apparaît dans l’expression de la résistance interne RCI0 (2.101) et celle de la
défocalisation du courant collecteur fcs :
(4.70)
(4.71)
via les paramètres modèles ζb et ζl (2.159), (2.168)
D’après les expressions précédentes, les paramètres unitaires RKCI0 et ∆C sont introduits :
(4.72)
(4.73)
ICI ITA J= TA AE0⋅=
ICP ITP ITC+ JTA γC PE0 4γC+( )⋅ ⋅= =
τ0 IC⋅
τ0 IC⋅ τ I0 JCA AE0 τP0 JCA γC PE0 4γC )+(⋅ ⋅ ⋅+⋅ ⋅=
IC JCA AE⋅=





































∆C 2 wC δC( )tan⋅ ⋅=126
CHAPITRE IV Modèle paramétréRappelons que δC représente l’angle de défocalisation à forte injection du courant de transfert
dans le collecteur.
RKCI0 représente la résistance unitaire interne du collecteur épitaxié.
On obtient à l’aide de ∆C, les lois géométriques des paramètres modèle :
 et (4.74)




Les dépendances géométriques du modèle HICUM ont été présentées dans ce chapitre. Ces lois
ont permis de définir des paramètres spécifiques à la technologie. Ces paramètres, tels que les
résistances par carré ou les différentes composantes surfaciques et périmétriques des courants
et des capacités, sont indépendants des dimensions du transistor. L’ensemble de ces paramètres
spécifiques associés aux lois géométriques forment ainsi ce que l’on nomme un modèle
paramétré ou “scalable”.
Dans un premier temps, la construction du modèle paramétré est basée sur la définition d’un
transistor interne traversé intégralement par le courant collecteur. A ce transistor interne
correspond une aire électrique effective généralement plus grande que l’aire émetteur réelle. La
difficulté majeure consiste alors à régénérer correctement les paramètres modèle en fonction
de cette aire électrique. En effet, les paramètres physiques intervenant dans l’intégrale de
charges normalisées, telles que les capacités de déplétion internes et le temps de transit en
dépendent. Une aire propre au courant de base est définie puisque la répartition de ce courant
est différente de celle de IC. Les résistances séries sont calculées à partir des résistances par
carré des différentes couches dont elles dépendent.
Au final, l’obtention d’un modèle paramétré permet d’une part de vérifier la cohérence
géométrique d’une technologie, et d’autre part d’évaluer certains de ses paramètres tels que les
résistances par carré. L’avantage fondamental et novateur par rapport au modèle SGPM
consiste en la description semi-physique du transistor en terme de dépendance géométrique ce
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CHAPITRE V : Stratégies d’extraction
Stratégies d’extraction CHAPITRE VV.1 Introduction
Après avoir décrit le modèle HICUM et le modèle paramétré, il est important d’introduire les
techniques d’extraction de leurs paramètres afin d’évaluer la précision des modèles. L’objectif
de ce chapitre est de présenter ces différentes techniques.
Dans un premier temps, la stratégie d’extraction permettant d’obtenir un jeu de paramètres
pour un transistor sera décrite étape par étape. Cette stratégie sera validée sur des données
issues de simulations afin de déterminer l’erreur due à la méthode. Elle sera ensuite testée sur
des données provenant de mesures sur silicium. Cette stratégie d’extraction, dite mono-
géométrie, est nécessaire dans la compréhension et la validation du modèle.
La deuxième partie présente la stratégie d’extraction permettant d’obtenir les paramètres
unitaires du modèle paramétré. L’approche multi-géométries utilise les caractéristiques
électriques de transistors de géométries différentes. Certaines méthodes développées pour la
stratégie mono-géométrie seront utilisées pour extraire les paramètres unitaires.
Les extractions sont réalisées à température constante et selon les conditions de mesures
récapitulées en annexe D.
L’ensemble des méthodes présentées dans ce chapitre ont été développées dans le logiciel
SPEED.130
CHAPITRE V Stratégies d’extractionV.2 Stratégie d’extraction mono-géométrie
La figure 5.1 présente la séquence d’extraction d’un jeu de paramètres HICUM pour un
transistor discret. Ce jeu doit permettre de décrire avec précision les caractéristiques du
dispositif.
La première étape consiste à
extraire les capacités de déplétion
BE et BC car elles interviennent
dans l’équation du courant de
transfert via les charges internes
QJEI et QJCI (cf. chapitre III). La
deuxième étape permettra
l’évaluation de ces charges par la
détermination des parties internes
et externes de ces capacités. La
connaissance de la capacité interne
BC rendra possible l’obtention des
paramètres du courant d’avalanche.
Ce courant sera ensuite utilisé pour
corriger le courant collecteur lors
de l’extraction du paramètre
décrivant sa variation avec VBC.
La détermination des paramètres
des courants base, collecteur et
substrat clôturera l’extraction des
paramètres statiques à bas courant.
L’évaluation des résistances séries
d’émetteur, de base et de collecteur
externe est une étape obligatoire
avant de débuter l’extraction des
paramètres modélisant le
comportement du transistor en
dynamique.
Fig. 5.1 :Stratégie d’extraction des paramètres HICUM.
Ce comportement dynamique dépend essentiellement de la description du temps de transit à
faible et forte injection. De plus une boucle est nécessaire afin de résoudre le couplage existant
entre le régime statique et le régime dynamique. Enfin l’extraction des paramètres liés aux
effets non quasi-statiques constituera la dernière étape de cette stratégie. Les différentes
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Stratégies d’extraction CHAPITRE VV.2.1  Capacités de déplétion
La méthode d’extraction des capacités de jonction BE, BC et CS est basée sur les travaux
présentés en [2]. Les paramètres Y (cf. annexe D) du transistor sont mesurés en mode bloqué
de sorte que seule l’influence des capacités soit prépondérante. Dans ce mode de
fonctionnement le transistor peut être modélisé par le circuit équivalent petit signal (cf.
figure 3.6). Le transistor étant polarisé en inverse, les courants sont faibles ce qui permet de
négliger les résistances séries, simplifier le modèle, et de considérer le schéma électrique de la
figure 5.2.
Fig. 5.2 :Modèle petit signal en mode bloqué utilisé pour la détermination des capacités
de jonction.






Comme le transistor fonctionne en régime inverse, les conductances gm, gµ, gπ et g0 ainsi que
les capacités de diffusion CdBC et CdBE sont négligeables. Les capacités de déplétion CjBC,
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CHAPITRE V Stratégies d’extractionLa méthode présentée ci-dessus est illustrée sur l’extraction de la capacité BC.
Dans un premier temps, l’intervalle de fréquence où l’expression est constante, est
correctement sélectionné comme l’illustre la figure 5.3. La capacité BC peut être directement
extraite à partir de la valeur moyenne de -Im (Y12) /ω sur cette plage de fréquences pour une
polarisation donnée.
Fig. 5.3 : Détermination de la capacité BC à partir des paramètres Y.
Les combinaisons de paramètres Y formulées en (5.2) permettent d’obtenir les capacités de
jonction pour une polarisation. Cette méthode est appliquée sur toute la gamme de polarisation
afin d’obtenir les variations des capacités en fonction de la tension. Ces variations sont décrites
par  l’équation (5.3).
(5.3)
Où V est la tension appliquée aux bornes de la capacité, Cj0 est la capacité de jonction à tension
nulle, VDJ et ZJ étant respectivement le potentiel et l’exposant de la jonction.
Afin de déterminer ces paramètres, la méthode directe suggérée par Getreu [3] est appliquée. A
partir de l’équation (5.3), on peut obtenir :
(5.4)
































Stratégies d’extraction CHAPITRE V
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Ainsi ln(Cj) en fonction de est une droite dont l’ordonnée à l’origine permet de
déterminer Cj0 et son coefficient directeur, l’exposant ZJ. VDJ est obtenu par itération de facon
à maximiser le coefficient de corrélation |r| de la droite.
La figure 5.4 (a) illustre le résultat de cette itération et la figure 5.4 (b) la comparaison entre les
mesures et la théorie en utilisant les paramètres extraits. L’adéquation entre les données
mesurées et simulées permet de valider la méthode utilisée.
Fig. 5.4 :Extraction des paramètres des capacités de transistion et comparaison entre le
modèle (lignes) et les mesures (points).
V.2.2  Partage des capacités BE et BC par rapport à la résistance de base interne
La connaissance des capacités internes BE et BC permet de calculer le courant de transfert via
l’intégrale de charge [5]. La détermination de ces capacités est donc cruciale pour l’extraction
des paramètres du courant de transfert. Les méthodes permettant l’évaluation de ce partage,
leurs avantages mais aussi leurs points faibles sont présentés ci-dessous.
V.2.2.1  Partage de la capacité BE
Le partage de la capacité BE autour de la résistance de base interne est réalisé à partir d’une
méthode géométrique très simple. La partie interne C1 de la capacité BE est définie comme
étant la capacité présente sous la fenêtre d’émetteur. La section verticale du transistor présentée
sur la figure 5.5 permet d’identifier ces capacités.










































CHAPITRE V Stratégies d’extractioncomposante périmétrique C2 (5.5). Cette définition permet d’introduire le facteur de
pondération XJBE (cf. (5.6) et (5.7)). Par ailleurs, chaque composante est proportionnelle





Fig. 5.5 : Définition des composantes
surfacique et périmétrique de la capacité
CjBE.
La combinaison de (5.5), (5.6) et (5.7) permet de calculer le facteur XJBE comme suit :
(5.8)
En supposant que la courbure de la jonction correspond à un quart de cercle, un calcul simplifié
permet d’obtenir C2 à partir de la capacité unitaire surfacique CJEA. Connaissant la profondeur
rjE de la jonction BE, C2 peut s’exprimer sous la forme :
(5.9)
De (5.8) et (5.9), le facteur XJBE peut alors être calculé selon (5.10).
(5.10)
Ce facteur permet de calculer les paramètres CJEI0 et CJEP0 :
(5.11)
(5.12)
V.2.2.2  Partage de la capacité BC
La méthode décrite dans [4] permet d’obtenir les parties interne et externe de la capacité BC,
directement à partir de mesures. Cependant, cette méthode nécessite la connaissance de
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Stratégies d’extraction CHAPITRE VAfin de découpler l’évaluation de ce partage vis à vis des autres paramètres de modèle, la
méthode proposée par [6] est utilisée. Cette dernière utilise le paramètre Y12 sur lequel le
partage de la capacité BC est le plus influent. L’étude du circuit équivalent simplifié (figure 5.6
(a)) permet de déterminer le comportement de la partie imaginaire de Y12 :
(5.13)
D’après (5.13), tend, à haute fréquence, vers CBCx. Une optimisation globale sur la
caractéristique à VBC=0V et VBE proche du pic du fT permet d’obtenir la composante externe.
La partie interne CBCi est obtenue par la soustraction de CBCx à la capacité totale BC. La
figure 5.6 (b) montre une comparaison entre la caractéristique mesurée (points) et celle simulée
(ligne). L’adéquation entre les mesures et la théorie confirme l’approche et les hypothèses faites
pour la détermination de CBCx.
Fig. 5.6 :Schéma équivalent simplifié (a) permettant l’évaluation du partage de la
capacité BC le long de la résistance de base interne à partir de la partie imaginaire de
Y12 (b).
V.2.3  Courant d’avalanche [11]
Le courant d’avalanche est déterminé à partir des mesures du courant base et collecteur en









































CHAPITRE V Stratégies d’extractionConsidérant le schéma de la figure 5.7, le courant
collecteur peut s’exprimer comme étant la somme
du courant collecteur idéal (sans claquage) IC0 et du
courant d’avalanche IAVL.
(5.14)
Le phénomène d’avalanche se traduit par une forte
augmentation de IC ce qui permet d’introduire le
facteur de multiplication M. A l’inverse le courant
base diminue.
Fig. 5.7 :Schéma électrique simplifié
pour l’extraction du courant
d’avalanche.
En outre, d’aprés la figure 5.7, le courant
d’avalanche peut être déduit du courant
base :
(5.15)
La caractéristique de la figure 5.8 illustre
la détermination du courant d’avalanche
à partir de (5.15).
Le facteur multiplicatif M peut alors être
calculé à partir de (5.14) et de (5.15)
selon  :
(5.16)
Fig. 5.8 : Caractéristique normalisée du courant
base en fonction de VCB, à faible VBE. Sa
décroissance est due à l’augmentation de IAVL.
D’autre part, à partir de l’expression (5.14) et de celle du courant d’avalanche (2.114), on peut
écrire :
(5.17)
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Stratégies d’extraction CHAPITRE VLes paramètres CJCI0, VDCI et ZCI étant connus (paragraphe V.2.2.2) et le facteur M étant
déterminé à partir de (5.16), une simple régression linéaire sur la caractéristique
en fonction de (cf. figure 5.9) donne directement les
paramètres du courant d’avalanche FAVL et QAVL à partir de la pente r et de l’ordonnée à
l’origine i selon (5.19) et (5.20).
(5.19)
(5.20)
Fig. 5.9 :Extraction des paramètres du courant d’avalanche.
V.2.4  Courant de transfert à bas courant
A faible injection et en régime direct (VBE>0V), les chutes de potentiel dans les résistances
sont considérées comme négligeables ce qui permet d’assimiler les tensions internes aux
tensions externes. De plus, le courant de transfert peut être approximé par le courant collecteur.
Avec ces hypothèses, la relation de l’intégrale de charge généralisée (cf. paragraphe III.2.2.1)
peut être simplifiée comme suit :
M 1–
V DCI V CB+
----------------------------- 
 ln


































CHAPITRE V Stratégies d’extraction(5.21)
En travaillant à VBC=0V,et QJCI=0, (5.21) s’écrit alors :
(5.22)
Cette dernière équation peut alors se mettre sous la forme :
(5.23)
La capacité interne BE CJEI calculée lors de l’étape précédente permet de calculer la charge de
déplétion associée QJEI pour chaque point de polarisation. Une régression linéaire sur la
caractéristique décrite par (5.23) permet d’obtenir les ratios et de
la pente et de l’ordonnée à l’origine.
A ce niveau de l’extraction, les paramètres C10, QP0 et hJEI ne sont pas dissociables. Cependant
il est important de noter que qui est le courant de saturation du
transistor. Ce courant de saturation suffit à décrire le comportement du courant collecteur à
faible injection. Donc, dans un premier temps, le paramètre hJEI sera supposé égal à 1 [10] et
l’extraction permet d’obtenir C10
* et QP0
*. Cette approximation sur hJEI sera levée après
l’extraction du temps de transit à bas courant.
La méthode décrite précédemment est appliquée sur des mesures de courant collecteur à
VBC=0V et pour une gamme de VBE compris entre 0,5V et 0,7V. Dans cette zone de
fonctionnement, les hypothèses émises sont vérifiées comme l’illustre la caractéristique (a) de
la figure 5.10. L’obtention des deux ratios et permet de régénérer le courant
collecteur. Afin de mieux mettre en évidence l’erreur entre le modèle et les mesures, le courant
collecteur a été normalisé selon . La figure 5.10 (b) montre la comparaison






































































Stratégies d’extraction CHAPITRE VFig. 5.10 :Extraction des paramètres à faible injection du courant de transfert à
VBC=0V (a) et vérification sur le courant collecteur normalisé (b).
La bonne adéquation entre les mesures et la simulation permet de valider les paramètres et la
méthode mise en oeuvre. La décroissance du courant normalisé à fort VBE n’est pas prise en
compte car les paramètres qui la décrivent n’ont pas encore été extraits.
V.2.5  Effet d’Early direct
Le facteur de pondération hJCI qui détermine l’impact de la charge de déplétion BC sur le
courant de transfert, est extrait sur les mesures de courant collecteur en fonction de VCB et pour
un VBE pris en faible injection. De plus, le courant d’avalanche est soustrait du courant
collecteur afin de pouvoir travailler sur une plus large gamme de VCB. Les hypothèses faites
(cf. paragraphe V.2.4) lors de l’extraction des paramètres bas courant du courant collecteur sont
appliquées.
En utilisant l’expression du courant collecteur à faible injection (5.21), l’égalité suivante est
obtenue :
(5.24)
Le terme de gauche de l’expression (5.24) est entièrement connu et est obtenu à partir de la


































































CHAPITRE V Stratégies d’extractionconstante et calculée à partir de la capacité interne BE à la tension mesurée VBE selon (3.12).
QJCI est déterminée à partir de la capacité interne BC extraite au paragraphe V.2.2. Une
régression linéaire sur la caractéristique de (5.24) donne directement le rapport (hJEI est
toujours supposé égal à 1).
La caractéristique (5.24) est décrite par les mesures réalisées à VBE=0,7V et VBC compris entre
-0,6V et 0V (figure 5.11 (a)). Il alors possible d’extraire le paramètre et de régénérer le
courant collecteur à partir du modèle pour le comparer à celui mesuré. La figure 5.11 (b)
représente le courant collecteur normalisé par sa valeur à VCB=0V de sorte à s’affranchir de
l’erreur commise à cette polarisation.
Fig. 5.11 :Extraction du paramètre hJCI
.
V.2.6  Courant Base-Emetteur
Pour l’extraction des paramètres du courant base-émetteur, le transistor est polarisé à VBC=0V
et pour une gamme de VBE positifs permettant à la fois de prendre en compte le courant de
recombinaison et de négliger les chutes de potentiel dans les résistances.
L’approche mono-géométrique ne permet pas de distinguer la contribution du courant de base
interne IBEI de celle du courant externe IBEP. Une méthode consisterait à appliquer la même
séparation que celle faite sur la capacité BE via le facteur XJBE. Toutefois, dans l’étude
présentée ci-dessous, la totalité du courant base est décrite par le courant interne qui s’exprime
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(5.25)
Cette dernière équation est divisée par  de façon à obtenir :
(5.26)
Les paramètres IBEIS, IREIS, MREI et MBEI sont extraits en réalisant une boucle itérative sur
MBEI et MREI. A chaque boucle, une régression linéaire est faite sur (5.26) qui donne IBEIS
comme étant l’ordonnée à l’origine, IREIS correspond à la pente et r le coefficient de
corrélation. La boucle converge jusqu’à maximiser r.
L’extraction de IBEIS, IREIS, MBEI et de MREI est réalisée sur des mesures de courant base à
VBC=0V, et des VBE compris entre 0.6V et 0.75V. Le courant base simulé est ensuite comparé
à la mesure comme illustré sur la figure 5.12. Ce courant a été normalisé par afin de
mettre en évidence les écarts.
Fig. 5.12 :Extraction des paramètres et visualisation du courant de base normalisé par
.
Au terme de cette étape, les paramètres à faible injection des courants collecteur et base sont
extraits. Ceci permet de simuler avec précision le gain en courant comme illustré sur la













































































CHAPITRE V Stratégies d’extractionFig. 5.13 :Comparaison théorie/mesures sur un gain en courant à VBC=0V.
V.2.7  Courants Substrat et Base-Collecteur
Les structures employées étant dédiées aux mesures hyperfréquences, l’émetteur et le substrat
sont connectés aux même potentiel. Le courant substrat n’est alors pas directement mesurable.
Toutefois pour des VBC positifs et des VBE faibles, la jonction base-collecteur est passante et le
transistor PNP parasite est débloqué. Il est donc possible de constater l’influence du transistor
parasite et des courants base-collecteur sur les caractéristiques IC et IB pour des tensions se
trouvant en régime de saturation.
A bas courant, le modèle peut se simplifier selon le schéma de la figure 5.14. Ce schéma permet
d’écrire les relations du système (5.27).
(5.27)
Dans le cas particulier des tensions VBC positives et pour V=VBE=VBC, le courant IT est nul et
(5.28)
Le courant IBC représente la somme des courants base-collecteur interne IBCI (3.5) et externe
IBCX (3.7). Le partage entre la partie interne et externe du courant IBC ne s’avère pas nécessaire
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Stratégies d’extraction CHAPITRE Vtotalement décrit par l’équation (3.5) avec un facteur d’idéalité MBCI égal à 1.
En utilisant (5.28), le courant de saturation IBCIS est obtenu :
(5.29)
Le courant IBE étant calculable grâce aux paramètres extraits au paragraphe V.2.6, il est alors
possible d’obtenir ITS à partir de IB (5.27) sachant IBC=-IC.






























CHAPITRE V Stratégies d’extractionLes paramètres du courant substrat et base-
collecteur ont été déterminés directement à
partir des mesures. Une bonne adéquation
est obtenue entre les simulations et les
mesures comme illustré sur la figure 5.15.
Cependant les mesures peuvent être
imprécises ou bien le courant ITS est trop
faible dans le cas des technologies à
isolement par tranchées. Dans les cas
précédemment cités, ITSS est imposé à :
(5.31)
Fig. 5.15 : Visualisation des courants IC et IB
après l’extraction de ITS et IBC pour VBC=0,5V.
V.2.8  Résistance d’Emetteur
Plusieurs méthodes de détermination de la résistance d’émetteur ont été proposées dans la
littérature. La plupart utilisent les mesures statiques pour leur facilité d’acquisition. Ces
différentes méthodes sont présentées et comparées dans [12].
Une méthode similaire à celle présentée dans [1] a été
développée et validée sur des données issues de
mesures et de simulations. Cette méthode s’appuie sur
l’impact constaté de la résistance d’émetteur RE sur la
transconductance du transistor. D’après le
schéma électrique de la figure 5.16 la tension externe
VBE peut s’exprimer selon  :
(5.32)
Fig. 5.16 :Schéma électrique simplifié
permettant l’extraction de RE.
En travaillant à VBC=0V et pour des VBE en dessous du pic du fT, on suppose le courant de
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Stratégies d’extraction CHAPITRE V(5.33)
Le logarithme de IC (5.33) est considéré et fait apparaître VBEi qui est calculée à partir de
(5.32). Ce qui donne l’expression suivante :
(5.34)
avec .
Cette dernière équation est ensuite dérivée par rapport à la tension externe VBE. C10 étant
constant avec VBE, la dérivée de lnC10 est alors nulle. De plus, la dérivée de lnQP,T (variation
faible de QJEI, QJCI=0, charges minoritaires négligeables) de même que le rapport RB/β0 (gain
en courant grand pour les technologies avancées) sont considérés comme négligeables devant
RE dans cette zone de fonctionnement. D’où l’expression suivante :
(5.35)
La transconductance externe du transistor est définie comme .
Ainsi , l’expression (5.35) s’exprime alors :
(5.36)
IC et gm étant connus, la caractéristique correspondant à (5.36) est une droite dont l’ordonnée à
l’origine et le coefficient directeur dépendent directement de la tension VT et de la résistance
d’émetteur.
La figure 5.17 illustre la méthode d’extraction de RE sur des données mesurées. RE est extraite
dans la partie linéaire de la caractéristique se comportant selon (5.36). La tension VBE est
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CHAPITRE V Stratégies d’extractionFig. 5.17 : Extraction directe de RE sur des données mesurées.
La méthode présentée ci-dessus a tout d’abord été validée sur des données issues de
simulations. Pour ce faire, un jeu de paramètres modèle est utilisé pour générer des
caractéristiques électriques, d’où l’appellation “données simulées”. L’objectif de cette étape est
d’extraire la même valeur de RE que celle utilisée pour générer ces données. Cette procédure
permet d’estimer l’erreur due à la méthode d’extraction elle-même puisque l’origine des
données est parfaitement connue et n’est pas entâchée par l’imprécision des appareils de
mesure.
La caractéristique IC(VBE) à VBC=0V est alors simulée puis la transconductance externe gm est
calculée à partir de la dérivée du logarithme de IC. Une régression linéaire sur la courbe
permet d’obtenir la résistance d’émetteur RE associée. La même méthode a été
appliquée sur des transistors ayant des longueurs d’émetteur différentes afin de s’assurer de la
cohérence géométrique du procédé d’extraction. Les résultats obtenus sont présentés dans le
tableau V.1. Pour chaque ligne, la taille dessinée de la fenêtre d’émetteur du transistor ainsi que
la valeur de RE utilisée pour générer les données sont rappelées dans les deux premières
colonnes. La résistance extraite selon la méthode précédemment développée est présentée dans
la troisième colonne. Cette dernière résistance est alors utilisée comme condition initiale pour
une optimisation globale sur la caractéristique gm(VBE), le résultat de cette optimisation est
présenté dans la quatrième colonne. Un écart de l’ordre de 20% en moyenne est constaté entre

























Stratégies d’extraction CHAPITRE Vméthode. Cet écart est acceptable dans la mesure où la valeur extraite permet de converger vers
une valeur très similaire à la valeur de référence.
Tableau V.1: Comparaison entre les valeurs RE de références et celles extraites puis optimisées.
V.2.9  Résistance Collecteur externe
La résistance RCX correspond à la somme
de la résistance de la couche enterrée et
celle du sinker qui sont indépendantes de la
polarisation. Des structures de test
spécifiques permettent d’obtenir les
résistances unitaires de ces deux
composantes.RCX est ensuite calculée à
partir de ces résistances et de la structure du
transistor (chapitre IV et annexe D).
Fig. 5.18 :Optimisation de la résistance collecteur
dans la zone de forte saturation.
Cette valeur donne une condition initiale en vue d’une optimisation globale sur la
caractéristique de sortie IC(VCE) (cf. figure 5.18) dans la zone de forte saturation (faible VCE)
où la résistance RCX est prédominante.
transistors (WE0xLE0)
[µm2]
RE modèle [Ω] RE extrait [Ω] RE optimisé [Ω]
0,4x1,6 23,62 27,3 23,73
0,4x6,4 4,735 6,06 4,769
0,4 x 12,8 2,638 2,855 2,647
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CHAPITRE V Stratégies d’extractionV.2.10  Résistance de base
Plusieurs méthodes ont été proposées pour extraire
cette résistance à partir de mesures statiques [12].
Leur emploi s’avère peu efficace sur les transistors
des nouvelles technologies. La méthode du demi-
cercle [2] est intéressante car elle permet d’obtenir
de meilleurs résultats que les précédentes. Cette
méthode utilise les paramètres petits signaux du
transistor en mode direct. La matrice admittance
est alors calculée à partir du schéma simplifié du
modèle petit signal de la figure 5.19.
Fig. 5.19 :Schéma simplifié pour les petits
signaux.
La résistance d’émetteur RE est négligée car faible devant la résistance de base.
Les paramètres Y11 et Y12 s’expriment selon :
(5.37)
La somme de ces deux paramètres permet d’éliminer la composante externe CBCx de la
capacité base-collecteur :
(5.38)
Le paramètre h11* est considéré dans la suite des calculs :
(5.39)
Où  et .
h11* comporte un pole et un zéro. Le tracé de sa partie imaginaire en fonction de sa partie réelle












gB gπ jω Cµ Cπ+( )+( )




gB gπ jω Cµ Cπ+( )+ +
--------------------------------------------------------– jωCBCx–=
Y 11 Y 12+
gB gπ jωCπ+( )⋅




Y 11 Y 12+



















Stratégies d’extraction CHAPITRE V(5.40)
La figure 5.20 illustre la caractéristique
Im(h11*) en fonction de Re(h11*) prévue par
la théorie. Lorsque la fréquence f(ω) tend
vers l’infinie, l’intersection de la courbe avec
l’axe des réels est égale à RB.
Fig. 5.20 :Représentation théorique du
comportement du paramètre h11*.
L’optimisation de RB sur le demi cercle n’est pas possible par manque de points. Une
“linéarisation” du cercle est alors employée. L’équation du cercle est entièrement connue :
(5.41)
avec x=Re(h11*) et y=Im(h11*).
Le développement de (5.41) donne :
(5.42)
(5.42) est une droite dont l’ordonnée à l’origine vaut  et la pente .
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CHAPITRE V Stratégies d’extractionLa méthode de détermination est alors
appliquée sur des paramètres S mesurés
sur une plage de fréquences comprises
entre 400 MHz et 100 GHz. La tension
VBE est compris entre 0,85 V et 1,1V et
VBC est fixé à 0V. Le comportement de la
partie imaginaire du ratio h11* en fonction
de sa partie réelle (cf. figure 5.21) est
conforme à la théorie ce qui permet de
valider les approximations faites.
Fig. 5.21 :Extraction de RB à partir des
paramètres Y pour une polarisation donnée.
L’étude étant répétée sur tout l’intervalle
de VBE, la variation de la résistance de
base avec la polarisation est obtenue
(figure 5.22).
Les paramètres FDQR0, RBX, RBI0 et FQI
qui décrivent la variation de la résistance
de base (cf. paragraphe III.2.5) avec la
polarisation sont alors optimisés sur cette
courbe.
Fig. 5.22 : Optimisation de paramètres de RB.
Les paramètres décrivant le régime statique du dispositif ainsi que les éléments séries ont été
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Stratégies d’extraction CHAPITRE VV.2.11  Détermination du temps de transit
La description semi-physique du temps de transit dans HICUM est un des points forts du
modèle puisqu’il permet la prise en compte de la majorité des effets à forte injection qui sont la
cause principale de la chute du fT. A titre indicatif, treize paramètres sont requis pour décrire la
variation de ce temps de transit contre seulement quatre pour celui du modèle SGPM. C’est
pourquoi une optimisation globale de tous ces paramètres n’est pas envisageable. Il apparaît
nécessaire de travailler sur le temps de transit τF issu de la mesure. Cependant ce temps de
transit n’est pas directement mesurable hormis en utilisant la fréquence de transition fT d’après
(5.46) [15].
(5.46)
Les résistances séries RCX, RE et RB, de même que la capacité totale base collecteur CBC sont
connues des étapes précédentes. β0 est le gain en courant dynamique à faible fréquence. gm est




Le terme Cpar regroupe les capacités parasites telles que les capacités d’oxyde ou celles dues
aux interconnections métalliques.
De plus le temps de transit est décomposé en deux parties, l’une correspondant à son terme à
faible injection τF0, l’autre correspondant à son augmentation à forte injection ∆τF :
(5.49)
La première étape consiste à définir fT.
1
2πf T
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CHAPITRE V Stratégies d’extractionLa définition et la méthode de mesure
suivante est appliquée [16].
L’existence de fT est liée à celle d’un
domaine fréquentiel où le gain
dynamique en configuration émetteur-
commun peut être assimilé à un système
du premier ordre :
(5.50)
Fig. 5.23 :Définition de la fréquence de transition fT
à partir du gain dynamique.
Le module de hfe vaut :
(5.51)
Pour des fréquences f supérieures à fβ, (5.51) équivaut à :
(5.52)
Le produit gain-bande passante est donc constant. Le gain étant égal à 1 pour f=fT, la fréquence
de transition vaut :
(5.53)
Cette dernière expression permet de faire apparaître fT dans (5.50) qui devient :
(5.54)
La partie imaginaire de l’inverse de hfe donne fT :
(5.55)
fT est obtenue à partir de la mesure de hfe à une fréquence fm telle que le gain soit équivalent à
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Stratégies d’extraction CHAPITRE V(5.56)
hfe est calculé à partir des paramètres S et des règles de transformations de matrice S en matrice
H (annexe D [1]) :
(5.57)
La fréquence de transition fT étant mesurée pour chaque polarisation VBE à VBC constant, il est
alors possible de calculer τF à l’aide de (5.46) moyennant le calcul de la transconductance gm
(5.47).
Dans un premier temps gm est approximée par . Une interpolation linéaire (∆) sur la
caractéristique à faible courant permet d’obtenir le temps de transit à faible
injection τF0 à partir de l’ordonnée à l’origine (cf. figure 5.24). La différence entre à
forte injection (  faible) et (∆) permet d’obtenir l’accroissement du temps de transit ∆τF.

















































CHAPITRE V Stratégies d’extractionPour les technologies avancées, les fT peuvent atteindre des valeurs supérieures à 150 GHz
correspondant à des τF de l’ordre de la pico-seconde. Dès lors, sur de telles technologies, une
grande précision est requise sur la méthode de calcul du τF. Or, l’approximation
dans l’équation (5.46) est imprécise dans la zone de forte injection étudiée et donc source
d’erreurs pour la détermination de τF. Une solution [17] a été développée et doit être testée afin
d’améliorer le calcul de τF. Ce calcul a été vérifié sur des données issues de simulation et doit
être validé sur des mesures.
V.2.12  Temps de transit à faible injection
La variation du temps de transit à bas courant est donnée par :
(5.58)
avec
Pour chaque VBC, le temps de transit τF0 est déduit de la mesure via la méthode du
paragraphe V.2.11. Par définition le paramètre τ0 est obtenu directement de la mesure de τF0 à
VBC=0V. Une optimisation des paramètres ∆τ0H et τBVL utilisant l’algorithme du simplex [8]
est alors appliquée à la courbe τF0(VBC).
La figure 5.25 (a) présente une comparaison entre l’expression (5.58) et les données ayant
servies à l’optimisation. La précision des paramètres extraits est alors testée sur les courbes de




















Stratégies d’extraction CHAPITRE VFig. 5.25 :Extraction de la variation du temps de transit à faible injection (a) et
comparaison modèle (ligne)/ expérience (points) du fT(IC) (b).
Une bonne adéquation dans la zone de faible injection entre les données simulées et les
mesures valide ainsi les valeurs des paramètres extraits comme le prouve la figure 5.25 (b).
Ces valeurs peuvent alors servir de conditions initiales en vue d’une optimisation globale sur
l’intervalle VBE correspondant à l’augmentation du fT. Les paramètres ALJEI et ALJEP qui
limitent la capacité BE peuvent être optimisés en même temps que τ0 sur la caractéristique de
fT à VBC=0V. En effet, dans cette zone de fonctionnement la capacité de jonction BE n’est pas
négligeable et est équivalente à ALJEI.CJEI0+ALJEP.CJEP0 .
V.2.13  Résolution du couplage entre le comportement statique et dynamique
A moyenne injection, la charge de diffusion des porteurs minoritaires peut être simplifiée par
(5.59)
Ce qui donne pour l’expression du courant de transfert, après normalisation du numérateur et
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CHAPITRE V Stratégies d’extractionLe terme décrit le début de la chute du gain en courant en forte injection. Si pour le
modèle SGPM, un seul paramètre suffit à décrire ce phénomène, deux paramètres τF0 et QP0
sont nécessaires pour le modèle HICUM. De plus, ces deux paramètres sont extraits dans des
régimes différents : l’un est extrait en régime dynamique (τF0), l’autre en régime statique (QP0).
Un couplage entre ces deux régimes apparaît alors. Une mauvaise évaluation du rapport
entraîne donc une mauvaise description du courant à partir duquel le gain β chute comme
l’illustre la figure 5.26.
Fig. 5.26 :Mise en évidence du couplage statique/dynamique sur le gain.
En supposant que la valeur de τF0 soit correcte, l’écart constaté sur le gain à moyenne injection
provient d’une mauvaise évaluation de QP0. Rappelons que lors de l’étape décrite dans le
paragraphe V.2.4, c’est le ratio qui est obtenu. Par conséquent, la détermination du
coefficient de pondération hJEI permettra d’obtenir la valeur correcte de QP0.
Une étude qualitative a permis de mettre en évidence l’influence du paramètre hJEI sur le gain
avant sa chute. L’inverse du gain est dans ce cas considéré de manière à détecter plus aisément
le courant de chute IK (point d’inflection). Le paramètre hJEI est alors ajusté grâce à une
méthode dichotomique. Pour chaque hJEI, des simulations de gain sont réalisées pour des





















Stratégies d’extraction CHAPITRE Vméthode est donné par le coefficient de corrélation |r| entre la mesure et la simulation. Le
paramètre hJEI est obtenu pour |r| minimal. La figure 5.27 illustre la comparaison entre la
mesure et la simulation de 1/β résultant de l’optimisation de hJEI.
Fig. 5.27 :Extraction du facteur hJEI sur l’inverse du gain.
L’extraction de hJEI permet d’obtenir QP0, C10 et hJCI à partir des ratios , et
déterminés aux paragraphes  V.2.4 et V.2.5.
Après la résolution du couplage entre le comportement statique et dynamique, les paramètres
qui décrivent l’augmentation du temps de transit à forte injection peuvent être extraits.
V.2.14  Courant critique
L’augmentation rapide du temps de transit ∆τF, et donc la chute du fT, est caractérisée par le













































CHAPITRE V Stratégies d’extraction
τ
 et (5.62)
Cette expression et les temps de transit calculés précédemment permettent de déterminer la
variation du courant critique en fonction de la polarisation appliquée.
D’après (5.61), lorsque IC=ICK, ∆τF est indépendant de la polarisation du transistor et prend
une valeur constante ∆τICK. La valeur ∆τICK sert alors de critère de détermination de ICK. Pour
chaque polarisation VBC, ICK est égal au courant collecteur correspondant à τF0(VBC)+∆τICK
comme l’illustre la figure 5.28 (a). La valeur adéquate pour ∆τICK est choisie de telle sorte que
les différentes courbes à VBC constant soient le plus possible confondues [18] (cf
figure 5.28 (b)).
Fig. 5.28 : (a) Détermination du courant critique sur τF(IC )  et (b) visualisation des
caractéristiques ∆τF(IC/ICK)  pour VBC compris entre -0,5 et 0,4 V.
Pour chaque VBC, un courant ICK est ainsi obtenu (figure 5.28 (a)). A partir de sa tension VBE
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Stratégies d’extraction CHAPITRE VLa variation du courant critique avec la
polarisation, décrite par l’expression
(3.28), est ainsi obtenue.
Les paramètres RCI0, VLIM, VPT, VCES
qui interviennent dans cette variation
sont alors optimisés sur la courbe
présentée sur la figure 5.29.
Fig. 5.29 :Optimisation des paramètres du courant
critique.
V.2.15  Temps de transit à forte injection
Les paramètres décrivant le temps de transit dans l’émetteur neutre (TEF0, gτE), dans la base et
le collecteur (THCS, ALHC) sont extraits à partir des courbes de ∆τF en fonction du courant
collecteur normalisé par ICK (cf. figure 5.30).
Le temps de transit dans l’émetteur est prépondérant pour des courants inférieurs à ICK
( ) alors que le temps de transit additionnel dans la base et le collecteur est plus
important pour des courants supérieurs à ICK ( ). C’est pourquoi les paramètres TEF0 et
gτE seront optimisés sur les courbes de ∆τF tel que , contrairement aux paramètres



























CHAPITRE V Stratégies d’extractionFig. 5.30 : Optimisation des paramètres du temps de transit à fort courant.
A fort VBE, les écarts sur les caractéristiques τF(IC) proviennent d’une mauvaise évaluation des
paramètres de saturation, τHCS et ALHC, du temps de transit. D’autre part, à VBE=1,1 V et
VBC=0,4V, l’erreur sur le temps de transit est de l’ordre de 40% et de 20% sur IC, ce qui
souligne la corrélation entre les caractéristiques dynamiques et statiques.
V.2.16  Effets Non Quasi Statiques
A hautes fréquences, les porteurs
réagissent aux stimulations électriques
avec un temps de réaction non
négligeable. Ces effets dits “Non Quasi
Statiques” sont visibles sur la phase du
gain dynamique h21.
Les paramètres qui permettent de prendre
en compte ces effets sont ALIT et ALQF.
ALIT est utilisé pour le calcul du délai
parasite du courant de transfert et joue
donc sur la transconductance gm.
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Stratégies d’extraction CHAPITRE VALQF modélise le délai parasite sur la charge minoritaire CDE qui intervient sur toutes les
caractéristiques dynamiques. L’influence de ce paramètre est difficilement identifiable. De plus,
la détermination de ces paramètres est rendue délicate car, dans la zone considérée, d’autres
paramètres du premier ordre, tels que les capacités ou la résistance de base, sont tout aussi
importants. L’optimisation de ALIT et ALQF doit donc être réalisée en dernier lieu. Par ailleurs,
notons que ces paramètres sont extrêmement difficiles à décorréler. Ainsi ALQF est fixé à sa
valeur par défaut 0,22 et ALIT est optimisé sur la phase de h21 dans la zone ou celle-ci est
proche de -90o (cas d’un filtre du premier ordre). Une bonne adéquation est obtenue entre les
mesures et les simulations de la phase de h21 comme illustré sur la figure 5.31.
V.2.17  Validation
La validation de la stratégie décrite précédemment comporte deux étapes complémentaires. La
première a pour but d’évaluer le degré de précision de la méthode en travaillant sur des données
simulées. La seconde étape de validation, et la plus importante, consiste à tester la robustesse
de la méthode en comparant les simulations aux données mesurées.
V.2.17.1  Test sur des données simulées
Afin de mieux évaluer le degré d’incertitude propre à la méthode, des données, dites simulées,
sont générées à l’aide d’un simulateur et d’un jeu de paramètres servant de référence. Ainsi
affranchie des erreurs induites par la mesure, l’application des méthodes d’extraction sur ces
données synthétiques doit fournir un jeu de paramètres extrait similaire à celui qui tient lieu de
référence (cf. tableau V.2).
Paramètre Référence Extrait Erreur %
C10 5,607.10-31 5,238.10-31 6
QP0 4,624.10-15 3,113.10-15 32
FAVL 1,129.1002 1,137.1002 0,7
QAVL 3,332.10-13 3,336.10-13 0,12
HJEI 3,481.10-01 3,702.10-01 0,6
HJCI 1,518.10-03 1,550.10-03 2,1
IBEIS 1,077.10-19 1,070.10-19 0,6
IREIS 8,128.10-14 7,736.10-14 4,8
MREI 2,621 2,603 0,68
IBCIS 5,425.10-20 5,350.10-20 1,38
IBCXS 5,425.10-20 5,350.10-20 1,38
ITSS 1,778.10-18 1,779.10-18 0,05
RE 3,750 4,066 8,4
RCX 8,900 8,078 9,2162
CHAPITRE V Stratégies d’extractionTableau V.2: Comparaison entre les paramètres de référence et ceux extraits.
La figure 5.32 présente les comparaisons théorie/données simulées des différentes
caractéristiques qui ont servi lors de l’extraction. Ces comparaisons permettent de visualiser
l’impact des écarts entre les paramètres extraits et ceux de référence sur les caractéristiques
électriques.
L’ensemble des paramètres statiques est extrait avec une précision très satisfaisante. L’erreur de
32% sur le paramètre QP0 n’est pas suffisamment significative pour faire apparaître une
différence notable sur la courbe IC(VBE) à faible injection. L’extraction des résistances est
suffisamment précise pour permettre d’obtenir un temps de transit τ0 à VBC=0V convenable
(erreur<0,5%). Cependant, une importante erreur de plus de 200% est constatée sur les
paramètres décrivant la variation en VBC du temps de transit à bas courant (τBVL et ∆τ0H). Ces
paramètres sont fortement corrélés, plusieurs couples de solutions sont alors possibles.
Cependant les résultats sont satisfaisants puisqu’une bonne adéquation est obtenue sur les
courbes de fT entre la théorie et les données. Malgré les écarts (50% en moyenne) notés sur les
paramètres VLIM, VPT et VCES du courant critique, la résistance interne RCI0 est extraite avec
précision permettant ainsi de prendre convenablement en compte la chute du fT. Ceci démontre
l’importance de cette résistance et donc la nécessité d’une bonne définition du courant critique.
De même une définition correcte de ce dernier permet de déterminer facilement les paramètres
qui décrivent l’augmentation du temps de transit.
τ0 5,394.10-13 5,405.10-13 0,2
ALJEI 2,029 1,931 4,8
ALJEP 2,029 1,931 4,8
∆τ0H 9,611.10-14 2,906.10-13 202,3
τBVL 1,000.10-14 2,319.10-13 2220
RCI0 8,819 8,388 4,8
VLIM 0,4505 0,3767 16,4
VPT 7,875 4,185 46
VCES 0,06 0,1 66
τEF0 9,32.10-13 9,841.10-13 5,6
GTFE 2,465 2,731 10,8
τHCS 8,043.10-11 9,783.10-11 21
ALHC 1,195.10-02 4,841.10-03 59
Paramètre Référence Extrait Erreur %163
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Fig. 5.32 :Comparaison entre les données “synthétiques” (points) et les simulations
(lignes) réalisées à partir des paramètres extraits.
Compte tenu des résultats obtenus sur les comparaisons théorie/données et des écarts constatés
entre les paramètres de référence et ceux extraits, les étapes les plus critiques sont :
• L’évaluation des résistances émetteur et collecteur pour leur impact notable sur la
détermination du temps de transit.
• Le calcul du temps de transit à partir des mesures qui, s’il n’est pas suffisamment précis,
donnera une mauvaise image du véritable temps de transit dans la structure et donc
autant de triplets (τ0, τBVL, ∆τ0H).
• Enfin, une mauvaise évaluation du courant critique via le paramètre ∆τICK (cf.
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CHAPITRE V Stratégies d’extractionune mauvaise évaluation des différents paramètres décrivant le temps de transit à forte
injection (τEF0, gτE, τHCS et ALHC).
V.2.17.2  Test sur des mesures
Après validation sur des données “synthétiques”, les résultats de cette méthode doivent être
confrontés aux mesures réalisées sur silicium. De façon à évaluer la robustesse de la stratégie,
deux axes d’étude ont été menés. Le premier concerne la validation de la stratégie sur plusieurs
transistors d’une même technologie, mais de tailles différentes afin de vérifier la signification
physique des paramètres extraits ainsi que leurs cohérences avec la géométrie.
Dans un deuxième temps, la stratégie a été appliquée sur trois technologies SiGe développées
au centre de recherche et développement de STMicroelectronics basé à Crolles. Leurs
performances en terme de pic de fT sont de l’ordre de 45 GHz, de 70 GHz et de 150 GHz.
Tester la stratégie sur des technologies ayant des performances croissantes permet de
confronter la méthode à des comportements physiques différents (auto-échauffement sur la
technologie 150 GHz plus critique que celle à 45 GHz). De même les limites du modèle sont
évaluées avec l’évolution des technologies.
La figure 5.33 présente des comparaisons entre la simulation réalisée avec les paramètres issus
de la stratégie expliquée précédemment et les caractéristiques mesurées d’un transistor de taille
d’émetteur 0,25x12,65 µm2 ayant un pic de fT autour de 150 GHz. Ces caractéristiques
représentent le gain en courant, les courants base et collecteur en fonction de VBE, la
caractéristique de sortie IC(VCE) et les courbes fT(IC) pour plusieurs VBC.165
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0
Fig. 5.33 :Comparaison mesures (points)/simulations (lignes)sur les principales
caractéristiques d’un transistor de taille 0,25x12,65 µm2 et de pic de fT de 150 GHz.
Une bonne adéquation est obtenue entre la simulation et les mesures et ce, au-delà de la chute
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CHAPITRE V Stratégies d’extractionFig. 5.34 :Comparaisons simulations/mesures des paramètres Y à VBC=0V , VBE compris entre
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Stratégies d’extraction CHAPITRE VPour le même transistor, les paramètres petit signal Y sont mesurés et simulés. La précision
obtenue sur une large gamme de fréquences entre les simulations et les mesures valide les
paramètres de modèle (figure 5.34).
La figure 5.35 montre les résultats obtenus sur des transistors ayant des tailles d’émetteur
dessinées similaires à celles utilisées précédemment mais dans des technologies différentes.
Seules les courbes de fT sont présentées car elles sont significatives de l’amélioration apportée
par le modèle HICUM sur la description des effets fort courant.
Fig. 5.35 :Comparaisons théorie/expérience sur des transistors de technologies
différentes, de taille d’émetteur dessinée 0,4x12,8 µm2 et pour des VBC compris entre
-1,5 et 0,5V.
Une bonne description du maximum du fT est obtenue pour plusieurs VBC ce qui tend à valider
la robustesse de la stratégie mais aussi le domaine d’application du modèle.
V.2.18  Conclusion
La stratégie d’extraction décrite ci-dessus permet d’obtenir un jeu de paramètres de modèle
pour un transistor donné [19]. Les différentes étapes d’extraction ont été présentées en détail.
Cette stratégie a pu être, par la suite, testée avec succès sur des technologies différentes,
permettant ainsi de valider le modèle et les méthodes développées.
L’étape suivante consiste à valider la physique du modèle en étudiant les lois géométriques de
ses paramètres. Pour ce faire une stratégie est développée afin d’extraire les paramètres dits
“unitaires” propres à la technologie et indépendants de la configuration du transistor. Cette

































CHAPITRE V Stratégies d’extractionV.3 Stratégie d’extraction multi-géométries
L’objectif de cette stratégie est la détermination d’un jeu de paramètres correspondant au
modèle paramétré présenté au chapitre III et dont les principaux résultats sont présentés dans
[20].
Une attention particulière doit être apportée au choix des transistors employés. Une
visualisation préalable des principales caractéristiques, telles que le gain en courant de tous les
transistors, permettra d’isoler ceux ayant un comportement géométrique anormal par rapport
aux autres.
Fig. 5.36 :Transistors utilisés pour la stratégie d’extraction multi-géométries.
Les transistors à étudier ayant été sélectionnés, ils peuvent être classés selon trois catégories
représentées sur la figure 5.36. La première est composée de transistors ayant la même
longueur d’émetteur dessinée LEd mais de largeur WEd différentes, ce qui permet de travailler
sur des variations de ratio périmètre/surface plus importantes et donc d’en déduire des lois
géométriques significatives. Le choix de la longueur commune s’est porté sur une valeur
suffisamment grande (8Lmin) pour pouvoir négliger les effets de coin. Parmi ces transistors,
celui ayant la largeur minimale est défini comme transistor de référence et sera utilisé pour
l’extraction des paramètres indépendants de la géométrie. Les transistors à largeur d’émetteur
minimale et de différentes longueurs constituent la dernière catégorie. Ils permettent entre
autres de valider le jeu de paramètres unitaires extraits à partir de la première catégorie de



















Stratégies d’extraction CHAPITRE Vspécifique d’émetteur ou ceux du temps de transit.
La stratégie d’extraction multi-géométries peut alors être appliquée suivant la séquence de la
figure 5.37.
Fig. 5.37 : Organigramme de la stratégie multi-géométries.
Avant toute extraction, l’étape préliminaire est la connaissance des règles de dessin permettant
de concevoir le dispositif et nommées “données technologiques”. Ces données permettent le
calcul des capacités d’oxide et d’interconnexions qui vont être soustraites des capacités totales
BE, BC et CS.
L’extraction des capacités unitaires réalisée par la suite permettra de différencier les capacités
internes des capacités externes.
La connaissance des capacités unitaires internes rendra ensuite possible l’extraction des
paramètres unitaires du courant d’avalanche et du courant collecteur. L’extraction des
paramètres unitaires du courant base et substrat clôturera la description du régime statique.
Tout comme la stratégie mono-géométrie, les résistances par carré ou leurs paramètres
spécifiques doivent être déterminés avant d’entamer la détermination de la loi géométrique du




























CHAPITRE V Stratégies d’extractionV.3.1  Principe  d’extraction du modèle paramétré [21]
Les grandeurs physiques M telles que les courants et les capacités de déplétion, peuvent
s’exprimer comme étant la somme (cf. (5.64)) de leur partie surfacique MI, d’une partie
périmétrique MP et d’une composante de coin MC.
(5.64)
L’aire A0 et le périmètre P0 sont les grandeurs géométriques dont dépend M.
Pour les transistors ayant , la composante de coin MC devient négligeable. En
normalisant par A0, (5.64) s’exprime selon (5.65).
(5.65)
Une régression linéaire sur (5.65) permet alors d’obtenir la composante surfacique MI comme
étant l’ordonnée à l’origine, le coefficient directeur donne la composante périphérique MP.
Dans le cas où l’on voudrait exprimer le paramètre M comme une composante purement
surfacique, une aire effective A est introduite selon l’approche multi-géométrie (cf.
chapitre IV). La largeur W et la longueur L effective sont calculées selon :
(5.66)
Ceci permet de reformuler (5.64) selon (5.67).
(5.67)
Le développement du terme de droite permet de faire apparaître l’aire A0 et le périmètre P0.
(5.68)
Les équations (5.64) et (5.68) étant équivalentes, les termes suivants sont identifiés :
(5.69)
γ et MI sont déterminées à partir de la variation de M en fonction de la largeur W0. En effet, en
développant (5.68) et en considérant la caractéristique M(W0), une régression linéaire sur
(5.70) permet d’obtenir la composante surfacique MI et γ à partir du coefficient directeur m et
de l’ordonnée à l’origine p (cf. (5.71) et (5.72)) dans le cas où l’étude est réalisée à longueur L0
constante.
(5.70)
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Stratégies d’extraction CHAPITRE V(5.71)
(5.72)
Connaissant MI et γ, MP est connue et permet le calcul des composantes interne et externe du
modèle HICUM.
V.3.2  Détermination de la surface effective du transistor interne
Dans le modèle HICUM, le transistor interne est caractérisé par le courant de transfert IT, les
capacités CBEI et CBCI ainsi que les courants de base IBEI et IBCI. Le courant de transfert et les
capacités internes de déplétion sont liés par l’intégrale de charge généralisée. Du fait de la
répartition latérale du courant de base, la définition de sa surface effective est différente de
celle du courant collecteur.
V.3.2.1  Surface effective du courant de transfert
Contrairement aux capacités et aux courants de base, le modèle ne partage pas le courant de
transfert IT en une composante surfacique et une composante périmétrique. Cependant, ce
courant n’est pas exempt de phénomènes bidimensionnels, c’est pourquoi l’approche décrite au
précédent paragraphe lui est appliquée. Une aire effective AE, plus importante que la surface
active, est alors définie selon (5.67) et la figure 4.2 via le terme γC (paragraphe IV.2).
L’extraction de γC est réalisée à partir du courant collecteur mesuré à faible injection et
VBC=0V sur des transistors de même longueur d’émetteur mais de largeurs différentes. La
longueur d’émetteur est suffisamment grande devant la largeur pour pouvoir négliger les effets
tridimensionnels. La figure 5.38(a) illustre l’extraction de γC sur la courbe IC(WE0) pour
chaque VBE. La variation de γC en fonction de la polarisation est présentée sur la figure 5.38(b).
L’utilisation de la variance V de γC, calculée sur l’intervalle de VBE étudié, permet de








CHAPITRE V Stratégies d’extractionFig. 5.38 :Détermination de γC sur des transistors de largeurs d’émetteur différentes et
de même longueur 12,8µm à VBC=0V et VBE compris entre 0,66V et 0,78V.
V.3.2.2  Surface effective du courant de base
Contrairement au courant collecteur, l’essentiel du courant base ne passe pas à la verticale de
l’émetteur mais se répartit très largement à la périphérie de la jonction base-émetteur. Comme
expliqué au paragraphe IV.5, le courant base possède sa propre aire effective. Cette aire
effective est calculée à partir du paramètre γB et de l’aire émetteur réelle selon (4.27). La
méthode de détermination du γC est alors appliquée sur IB pour obtenir γB. La variation du
courant base en fonction de la largeur d’émetteur WE0 est tracée pour plusieurs VBE (cf.
figure 5.39 (a)). γB est ainsi extrait à partir de l’intersection des courbes avec l’axe des
abscisses. La variation de γB avec la polarisation est ensuite présentée sur la figure 5.39 (b).
Cette dernière courbe illustre la difficulté de trouver une zone de polarisation où le paramètre


































Stratégies d’extraction CHAPITRE VFig. 5.39 :Détermination de γB à VBC=0V sur des transistors de même longueur
d’émetteur et de différentes largeurs.
V.3.3   Capacités unitaires
Cette étape doit permettre d’évaluer les composantes unitaires surfacique et périmétrique des
capacités de déplétion. Les capacités totales de jonction des transistors considérés sont dans un
premier temps extraites à partir des paramètres hyper-fréquences comme décrit au
paragraphe V.2.1. Ces capacités sont corrigées des capacités parasites telles que les capacités
d’interconnexion ou d’oxyde ce qui permet de travailler sur les véritables capacités de jonction
du dispositif. Comme expliqué au paragraphe V.3.1, ces capacités sont la somme d’une
capacité surfacique CA(V), d’une capacité périmétrique CP(V) et d’une capacité dite de “coin”
qui prend en compte les effets 3D. Pour l’extraction, seuls les transistors ayant une longueur
d’émetteur supérieure à leur largeur ont été sélectionnés de sorte que les effets de “coin” soient
négligeables. Les capacités BE, BC et CS peuvent être calculées selon :
(5.73)
Chaque composante peut s’exprimer selon (5.74) où CA0 représente la capacité surfacique à
polarisation nulle associée à son potentiel de diffusion VA et son exposant de jonction ZA. Les
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CHAPITRE V Stratégies d’extractionL’extraction des capacités CA(V) et CP(V) et de leurs paramètres est expliquée ci-dessous.
Il est nécessaire de préciser que les polarisations appliquées aux bornes de la capacité totale et
des capacités interne et externe sont supposées égales à celles appliquées aux noeuds terminaux
Base-Emetteur et Base-Collecteur. Cette hypothèse est validée dans la mesure où l’intervalle
d’extraction se situe dans une zone de fonctionnement permettant de négliger les chutes de
tension dans les résistances séries.
Deux approches ont été développées afin d’extraire les paramètres unitaires précédemment
cités. L’une considère que les potentiels et exposants surfaciques et périmétriques sont égaux.
L’autre détermine pour chaque composante son jeu de paramètres.
Afin d’évaluer laquelle des deux approches peut être utilisée, les capacités de déplétion des
transistors servant à l’extraction sont normalisées par leur valeur à polarisation nulle. D’après
(5.73) cette valeur à polarisation nulle peut se mettre sous la forme :
(5.75)
Les expressions CA(V) et CP(V) de (5.74) sont utilisées dans (5.73). Si VA=VP et ZA=ZP et en
utilisant (5.75), (5.73) se met sous la forme :
(5.76)
Le ratio   est donc équivalent à  qui est indépendant de la géométrie.
Ainsi la surperposition des ratios pour plusieurs transistors permet de déterminer si les
potentiels et exposants de la jonction surfaciques et périmétriques sont égaux.
La figure 5.40 illustre cette évaluation en comparant le comportement des capacités base-
collecteur et base-émetteur. Les capacités normalisées base-collecteur sont confondues,
contrairement à la jonction base-émetteur. Ceci implique que les paramètres VDCI et VDCX sont
égaux de même que les paramètres ZCI et ZCX. Les paramètres de la capacité BE VDEI et VDEP,
ZEI et ZEP sont différents entre eux.
.
C0 CA0 A CP0 P⋅+⋅=


















Stratégies d’extraction CHAPITRE VFig. 5.40 :Superposition des capacités normalisées BE et BC de plusieurs transistors
démontrant l’égalité entre les potentiels et exposants surfaciques et périmétriques.
V.3.3.1  Potentiels et exposants de jonctions identiques
La détermination des potentiels et des exposants de jonction est réalisée en utilisant la méthode
détaillée au paragraphe V.2.1. Les capacités normalisées sont considérées comme données
d’entrées lors de la mise en application de cette méthode.
La figure 5.41 (a) illustre les comparaisons obtenues entre les capacités normalisées issues de
la mesure et celles simulées. L’extraction des capacités surfaciques et périmétriques se fait
selon le principe donné par l’équation (5.65) en utilisant uniquement la valeur de la capacité
totale de déplétion à polarisation nulle. Une régression linéaire sur la courbe (cf.
figure 5.41 (b)) permet donc d’obtenir les composantes unitaires CJCA et CJCP. Rappelons que











































CHAPITRE V Stratégies d’extractionFig. 5.41 :Extraction des paramètres unitaires de la capacité BC à partir de transistors
ayant des largeurs d’émetteur différentes mais de même longueurs.
Enfin les capacités totales sont regénérées et comparées aux mesures (cf. figure 5.42).



































































Stratégies d’extraction CHAPITRE VV.3.3.2  Potentiels et exposants de jonction différents
La méthode précédemment citée pour extraire les composantes unitaires est appliquée ici sur
plusieurs polarisations comme l’illustrent les courbes  de la figure 5.43.
Fig. 5.43 :Extraction des capacités surfaciques et périmétriques de la capacités BE sur
des transistors de largeurs d’émetteur différentes et de même longueur pour des VBE
compris entre -0,6V et 0,4V.
Les variations des capacités surfaciques et périmétriques en fonction de la polarisation sont
ainsi obtenues et présentées sur la figure 5.44. Les paramètres propres à chaque capacité sont
































CHAPITRE V Stratégies d’extraction
4
Fig. 5.44 :Composantes surfacique et périmétrique de la capacité base-émetteur
extraites (symboles) et simulées (lignes).
De même que pour l’approche précédente, les capacités totales sont regénérées à partir des
paramètres unitaires extraits et comparées aux mesures (figure 5.45). La précision obtenue sur
les comparaisons entre la théorie et l’expérience permet de valider la méthode.


































































Stratégies d’extraction CHAPITRE VV.3.4  Densité du courant d’avalanche
L’extraction des paramètres unitaires du courant d’avalanche reprend le même schéma que la
méthode utilisée lors de l’approche mono-géométrie. En effet, le facteur multiplicatif introduit
au paragraphe V.2.3, doit être indépendant de la géométrie d’après (5.17) :
(5.77)
La charge QAVL et la capacité CJCI0 étant proportionnelles à la même surface d’émetteur
effective AE ((2.116) et (4.23) respectivement), le terme exponentiel est bien sans dimension,
de même que le produit . L’expression (5.77) peut s’écrire :
(5.78)
Où qAVL représente la charge élémentaire de QAVL. CJCA est la capacité BC surfacique à 0V.
Fig. 5.46 :Extraction des paramètres unitaires d’avalanche.
Après calcul du facteur M pour chaque transistor, la superposition des courbes (cf. figure 5.46)
montre que ce facteur est bien indépendant de la géométrie. Les transistors utilisés ont des
largeurs et des longueurs d’émetteur différentes.
La méthode décrite au paragraphe V.2.3 est alors appliquée sur l’ensemble des points M (cf.
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CHAPITRE V Stratégies d’extractionl’ordonnée à l’origine. La pente donne la charge élémentaire qAVL selon :
(5.79)
Fig. 5.47 :Extraction des paramètres unitaires pour le courant d’avalanche.
V.3.5  Densité de courant collecteur
L’extraction des paramètres unitaires, C10u (4.15) et QP0u (4.9), du courant collecteur est
réalisée suivant l’approche détaillée au paragraphe V.2.4. A VBC=0V la densité de courant
surfacique JTA (4.14) peut s’écrire selon l’équation suivante :
(5.80)
JTA est déterminée comme étant l’ordonnée à l’origine des courbes (cf. figure 5.48
(a)) d’après la méthode décrite au paragraphe V.3.1 (5.65). AE0 et PE0 sont la surface et le
périmétre réels de la fenêtre d’émetteur.











































Stratégies d’extraction CHAPITRE V
52Fig. 5.48 :Extraction de la densité de courant collecteur surfacique et de ses paramètres
unitaires sur des transistors de largeurs d’émetteur différentes.
Une régression linéaire sur (5.81) permet d’obtenir les ratios  et .
(5.81)
QJEA est connue d’aprés (4.10).
Tout comme l’approche mono-géométrique, le paramètre hJEI est supposé être égal à 1 et sera
optimisé lorsque les paramètres unitaires du temps de transit à bas courant seront connus. hJEI
étant indépendant de la géométrie, la méthode de détermination décrite au paragraphe V.2.13
sera appliquée au transistor de référence.
Les courants collecteur des transistors qui ont servis à l’extraction et ceux servants à la
validation, sont regénérés et comparés aux mesures comme illustré sur la figure 5.49. Le
courant collecteur est normalisé par afin de mieux apprécier l’erreur commise entre







































































CHAPITRE V Stratégies d’extractionFig. 5.49 :Regénération des courants collecteur à VBC=0V et pour des transistors de
largeurs et de longueurs d’émetteurs différentes.
V.3.6  Densité de courant base émetteur
Contrairement au courant collecteur, le modèle du courant base-émetteur est partagé
explicitement en une composante interne et une externe. La composante externe est calculée à
partir de la densité surfacique JBA selon (4.38) et (4.39).
La densité surfacique est elle-même la somme d’une densité de courant idéal et d’une densité
de courant de recombinaison. L’extraction de ces deux paramètres unitaires est réalisée d’après
la méthode appliquée dans le cas de la stratégie mono-géométrie pour le courant base. Cette
méthode est adaptée au cas multi-géométrique en considérant l’équation suivante :
(5.82)
La caractéristique JBA(VBE) provient des courbes (cf. figure 5.50). JBA est obtenue






































































Stratégies d’extraction CHAPITRE VFig. 5.50 :Extraction de JBA(VBE) à partir de transistors de largeurs d’émetteur
différentes.
Une boucle itérative sur (5.82) est appliquée et permet d’obtenir les paramètres unitaires du
courant de base JBEIS, JREIS, MBEI et MREI.






































































CHAPITRE V Stratégies d’extractionservis à l’extraction.
Les courants base-émetteur régénérés à partir des paramètres unitaires (paragraphe IV.5) sont
comparés aux mesures à VBC=0V. Ces comparaisons sont présentées sur la figure 5.51. La
figure 5.51 (b) représente les courants de base normalisés par .
La détermination des paramètres unitaires du courant base-émetteur et ceux du courant
collecteur, permet de visualiser les gains en courant des transistors ayant servi à l’extraction. La
figure 5.52 représente les comparaisons entre les gains simulés et les mesures. Ces
comparaisons permettent de vérifier la prise en compte correcte des variations géométriques
des courants. Dans le cas présenté ci-dessous l’erreur commise à VBE=0,7V est de seulement
3% ce qui, pour un modèle unitaire prenant en compte les variations géométriques en longueur
et en largeur, est tout à fait acceptable.
Fig. 5.52 :Courbes de gain régénérées à VBC=0V .
Avec le courant base-émetteur s’achève l’extraction des paramètres unitaires décrivant les
caractéristiques à bas et moyen courant. La détermination des éléments spécifiques des


























  %V.3.7  Résistance émetteur
La résistance surfacique d’émetteur est extraite à partir des différentes RE déterminées sur
plusieurs transistors. La méthode décrite au paragraphe V.2.8 est appliquée pour extraire ces
résistances.
Les résistances d’émetteur doivent suivre la variation géométrique donnée par (5.83) où AE0
représente l’aire réelle.
(5.83)
Cette expression est reformulée suivant :
(5.84)
Le calcul du nombre de vias est détaillé dans l’annexe C.
Une régression linéaire sur la caractéristique en fonction de donne RVIA
comme ordonnée à l’origine et RKE son coefficient directeur.
La figure 5.53 (a) illustre la loi géométrique précédemment citée.
Fig. 5.53 :Extraction de la résistance carré émetteur.
Les résistances extraites et la théorie sont ensuite comparées sur la figure 5.53 (b). Le









































































CHAPITRE V Stratégies d’extractionV.3.8  Résistance collecteur et résistance de base
V.3.8.1  Résistance externe de collecteur
La résistance de collecteur externe RCX est évaluée à partir de l’expression analytique présentée au
paragraphe IV.6.3.
(5.85)
Cette expression dépend de la configuration du transistor en terme de nombre de doigts de collecteur et
d’émetteur via le facteur x.
Rsk est la résistance du puits collecteur et s’exprime selon (4.60). Rblx est la résistance de la couche
enterrée entre le puits sinker et le premier contact émetteur (4.61). Enfin Rbli est la résistance de la
couche enterrée sous les contacts émetteur (4.62).
Les calculs de ces résistances font intervenir les résistances par carré de la couche enterrée RSBL et celle
du puits collecteur RKC. Ces deux résistances sont extraites à partir de structures de test spécifiques
présentées en annexe D.
V.3.8.2  Résistance de base
De même que la résistance collecteur, les éléments internes RBI0 et externe RBX de la résistance de base
sont calculés à partir des lois géométriques décrites au paragraphe IV.6.2. Les paramètres RSSI, RSPO et
RSBX sont des données issues de la technologie. La résistance par carré de la base pincée RSBI0 est
extraite à partir des structures spécifiques décrites en annexe D.
V.3.9  Temps de transit à bas courant
Comme présenté au chapitre IV, seul le temps de transit τ0 à VBC=0V qui décrit le régime à bas
courant, varie avec la géométrie. Deux composantes unitaires lui sont associées, une interne τ0I et
l’autre externe τ0P.
Cette variation avec la géométrie est donnée par l’expression :
(5.86)
Afin de déterminer ces composantes interne et externe, les temps de transit à VBC=0V de plusieurs
transistors sont déterminés à partir des courbes de fT suivant la méthode décrite au paragraphe V.2.11.
Ces différents temps de transit sont représentés sur la figure 5.54 (a).
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Fig. 5.54 :Extraction des temps de transit sur plusieurs transistors et détermination de
leurs composantes unitaires.
A faible injection, le temps de transit τ0 est obtenu de ces caractéristiques et tracé en fonction
du ratio comme illustré sur la figure 5.54 (b). Cette dernière courbe correspond à
l’équation (5.86) modifiée comme suit:
(5.87)
Une régression linéaire sur cette caractéristique permet d’obtenir les temps de transit unitaires à
partir de la pente p et de l’ordonnée à l’origine i.
(5.88)
(5.89)
A l’issue de cette étape, les caractéristiques de fT à VBC=0V sont régénérées et comparées aux





















































CHAPITRE V Stratégies d’extractionFig. 5.55 :Caractéristiques dynamiques à VBC=0V après extraction des paramètres
unitaires du temps de transit à bas courant.
Les paramètres fort courant n’ayant pas été extraits, la chute du fT n’est donc pas prise en
compte dans les simulations. Les paramètres τBVL et ∆τ0H décrivant la variation du temps de
transit avec VBC sont extraits sur le transistor de référence selon la méthode du
paragraphe V.2.12.
V.3.10  Densité de courant critique
Afin d’extraire ses paramètres unitaires, le courant critique ICK est déterminé sur les courbes
τf(VBE) à VBC=0V des différents transistors (cf. figure 5.54 (a)). La même approche (cf.
paragraphe V.2.14) que celle utilisée pour la stratégie mono-géométrie est appliquée dans ce























Stratégies d’extraction CHAPITRE VFig. 5.56 :Variation géométrique du courant critique.
La variation du courant critique en fonction de la surface d’émetteur effective est ainsi obtenue
et représentée sur la figure 5.56. Le paramètre unitaire RKCI0 et le paramètre de “scaling” ∆C
(chapitre IV), sont ensuite optimisés sur cette caractéristique.
V.4 Résultats
La stratégie multi-géométries a été testée sur une technologie BiCMOS SiGeC ayant un fT de
150GHz. Le modèle “scalable” a été construit en utilisant quatre transistors de largeurs
variables. Des simulations sont ensuite réalisées en utilisant les lois géométriques, les
paramètres unitaires et les dimensions des transistors. Ces simulations sont comparées aux
mesures afin d’apprécier la précision de la démarche multigéométrie et de tester le modèle
“scalable”. La figure 5.57 présente les comparaisons faites sur les transistors qui ont servi à
l’extraction des paramètres unitaires. Ces comparaisons concernent les caractéristiques IC et IB
























CHAPITRE V Stratégies d’extractionFig. 5.57 :Comparaison simulations/mesures les principales caractéristiques à VBC=0V
sur des transistors de largeurs d’émetteur variables.
La bonne adéquation entre les simulations et les mesures obtenue sur l’ensemble des transistors
à WE variable ne constitue pas une validation puisque le modèle a été extrait à partir de ces
transistors. Les simulations faites sur des transistors à LE variable donnent de comparaisons
satisfaisantes (cf. figure 5.58). La plus petite des longueurs montre des différences entre la



























































Stratégies d’extraction CHAPITRE Vtechnologie.
Fig. 5.58 :Comparaison simulations/mesures des principales caractéristiques à VBC=0V
sur des transistors de longueurs d’émetteur variables.
Pour une meilleure prise en compte des effets de coin, la surface réelle AE0 doit être corrigée
du terme de coin décrit par son rayon rc [1].
Enfin le modèle paramétré a été testé sur des structures possédant plusieurs doigts d’émetteur,




































































CHAPITRE V Stratégies d’extractionprécises pour valider l’approche multigéométrie.
Fig. 5.59 :Comparaison simulations/mesures des principales caractéristiques à VBC=0V


































































Stratégies d’extraction CHAPITRE VV.5 Conclusion
Les stratégies d’extraction qui permettent d’obtenir un jeu de paramètres pour un transistor
ainsi qu’un jeu de paramètres unitaires ont été présentées. Certaines méthodes mono-
géométriques ont été réutilisées dans la stratégie multi-géométries en changeant uniquement
les données à traiter. Ces stratégies ont ensuite été testées sur des mesures issues de différentes
technologies. Le modèle scalable a notamment été validé sur la technologie SiGeC la plus
avancée en terme de performances dynamiques, développée au sein de STMicroelectronics. Il a
donc été démontré qu’un modèle paramétré pouvait être développé et couvrir un large choix de
transistors bipolaires NPN. Cependant des améliorations sont envisageables concernant les
transistors de plus petites tailles.
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Conclusion générale
Conclusion généraleLa forte demande du marché du multimédia et des téléphones mobiles a favorisé le
développement de transistors bipolaires à hétérojonctions SiGe de plus en plus performants en
terme de rapidité. Ils sont ainsi utilisés majoritairement dans les circuits radio-fréquences.
L’emploi du transistor bipolaire dans des régimes de fonctionnement de forte injection
nécessite l’amélioration des modèles compacts servants aux simulations des circuits intégrés.
Les effets physiques du second ordre pour les technologies antérieures sont pris en compte dans
ces nouveaux modèles. L’objectif de notre étude a consisté à sélectionner un modèle de
transistor bipolaire dédié aux applications hautes fréquences, à le tester et à le valider sur des
technologies avancées. Cette démarche impliquait la compréhension d’un modèle grâce à une
confrontation entre son comportement électrique et celui du transistor. Ceci devait permettre
une évaluation des limites du modèle mais également son utilisation par les concepteurs grâce à
la livraison de bibliothèques de composants pour la conception des circuits.
Le premier chapitre a été consacré à la définition d’un modèle compact afin de définir le cadre
de l’étude. Le contexte a été précisé, notamment la nécessité de remplacer le modèle standard
de Spice Gummel Poon par un nouveau modèle compact beaucoup plus physique et mieux
adapté aux exigences requises par les concepteurs. Ces exigences ont été énumérées et les
modèles candidats à cette standardisation ont été présentés. La précision du modèle à décrire
les phénomènes physiques qui régissent les régimes de forte injection a constitué le critère
décisif de notre choix d’étude, le modèle HICUM (HIgh CUrrent Model).
Les origines physiques du modèle HICUM ont été détaillées au chapitre II. Le comportement
physique du transistor bipolaire a donc été présenté selon deux axes d’étude. Le premier était
unidimensionnel et a permis de définir la répartition des charges dans le dispositif. Ces charges
ont ensuite été utilisées lors de la formulation des expressions du courant de transfert (relation
de l’Intégrale de Charge Généralisée) et de celle du temps de transit. Ce temps de transit est une
quantité fondamentale pour le modèle puisqu’il reflète les effets de forte injection. Les
expressions des composantes du courant de base et le courant d’avalanche ont été données. Le
deuxième axe était l’étude bidimensionnelle du transistor par l’évaluation de la résistance de
base et celle de l’élargissement du courant collecteur. Une étude de l’effet de la température sur
les grandeurs physiques des semiconducteurs concluait ce chapitre.
Dans le troisième chapitre, le modèle HICUM a été présenté en décrivant l’ensemble des
éléments qui composent son schéma équivalent. Ces éléments ont été formulés à partir des
équations du chapitre précédent. Le point fort de ce modèle est la description du courant de
transfert par l’intégrale de charge qui permet de définir tous les régimes de fonctionnement du
transistor en une seule équation. Une attention particulière a été apportée dans la prise en
compte des effets dus à l’introduction du Germanium dans la base des nouvelles technologies.
Le modèle du temps de transit est basé sur la description physique de cette entité qui devient
une donnée primordiale du modèle. Cette formulation semi-physique permet des simulations
des caractéristiques dynamiques beaucoup plus précises à fortes polarisations. Cependant le
temps de transit apparaît explicitement dans l’expression du courant de transfert, ce qui crée
une corrélation entre les descriptions statique et dynamique du transistor. L’extraction des
paramètres deviendra alors plus délicate. Un réseau permettant d’évaluer l’auto-échauffement a198
Conclusion généraleégalement été inclu dans le modèle. Cet effet thermique est de plus en plus prononcé dans les
technologies avancées car les puissances consommées deviennent importantes et la taille des
dispositifs diminue. La prise en compte de cet effet par le modèle est donc un atout majeur.
La base physique du modèle HICUM a permis le développement d’un modèle paramétré. Ce
modèle est décrit au chapitre IV. Il est composé de paramètres dits unitaires qui sont
indépendants de la géométrie du transistor. Des lois sont alors déterminées afin de permettre le
calcul d’un jeu de paramètres HICUM pour un transistor donné à partir des paramètres
unitaires. La mise en place de ce modèle paramétré donnera au concepteur un degré de liberté
plus grand pour l’optimisation de son application. Cette optimisation passe par le choix
approprié de la taille des transistors. La construction de ce modèle a nécessité la définition
géométrique d’une aire de référence. Cette définition est conditionnée par l’expression du
courant de transfert dans le modèle HICUM. La formulation des lois paramétriques sur les
capacités de jonctions et le temps de transit découle du choix de l’aire de référence. Des calculs
analytiques de la résistance externe du collecteur et de la résistance de base ont été utilisés et
devront être améliorés.
Un modèle est inutilisable s’il n’est pas associé à des techniques qui permettent d’extraire ses
paramètres. Le chapitre V est dédié à la description des deux stratégies d’extraction mises en
place afin d’obtenir un jeu de paramètres HICUM pour un transistor (stratégie mono-
géométrie) et un jeu de paramètres unitaires (stratégie multi-géométries). Les différentes étapes
ont été détaillées et ont permis de se familiariser aux techniques de détermination de
paramètres. L’erreur propre aux méthodes d’extraction a été évaluée sur la stratégie mono-
géométrie ce qui a permis d’isoler les étapes critiques notamment la résolution du couplage
entre le comportement statique et dynamique. Ce couplage est à la fois le point fort et le point
faible du modèle car s’il permet une meilleure description des comportements dynamiques et
statiques, les paramètres sont plus difficiles à extraire. Cependant le point le plus important de
ce chapitre est la validation des différentes stratégies sur des mesures de caractéristiques
électriques de transistors à haut débit. Les premières bibliothèques incluant le modèle
paramétré ont pu être livrées aux concepteurs. Les différentes comparaisons entre le modèle et
la physique ont donné des résultats qui permettent de justifier le choix d’étude du modèle
puisque les simulations sont précises dans les zones de fonctionnement à forte injection et
répondent aux attentes des concepteurs évoquées au chapitre d’introduction. Une attention
particulière doit être apportée sur la valeur des paramètres qui décrivent les régimes à forte
polarisation pour lesquels le phénomène d’auto-échauffement devient non-négligeable. Ce
phénomène n’étant pas considéré, les paramètres extraits sont donc impactés et peuvent être
“effectifs”.
En perspective, le test et le développement du modèle paramétré doivent être poursuivis afin de
garantir une solution robuste et homogène quel que soit le type de technologie. Un
remaniement des lois paramétriques n’est pas exclu dans les futurs travaux.
L’évaluation du modèle de bruit reste à faire ainsi qu’une étude statistique des paramètres afin
de fournir des modèles pire cas aux concepteurs.199
Conclusion généraleL’extraction des paramètres de variation en température et celle de la résistance thermique
doivent être effectuées ce qui permettra de tester le comportement thermique du modèle ainsi
que la prise en compte de l’auto-échauffement. Cet auto-échauffement devra être intégré dans
les différentes méthodes d’extraction développées lors de ce travail afin d’obtenir des
paramètres plus réalistes.
Enfin, le modèle est en perpétuel développement au fur et à mesure des avancements
technologiques et des besoins des concepteurs. Parmi ces besoins citons la modélisation des
transistors de puissance et la prise en compte des phénomènes d’échauffement inter-transistors.200
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ANNEXE A Physique des semiconducteursA.1 Définition des termes utilisés
Les termes définis dans le tableau précédent sont utilisés pour décrire les équations des semi-
conducteurs suivantes.
Notation Signification Unité
ni concentration intrinsèque de porteurs m-3
n concentration des électrons m-3
p concentration de trous m-3
N dopage net m-3
ϕn, ϕp quasi-niveau de Fermi des porteurs V
V, ψ potentiel électrostatique V
E champ électrique V.m-1
VT tension thermodynamique kT/q V
T Température K
q charge élémentaire eV
ε permittivité du matériau F.m-1
Dn, Dp coefficient de diffusion des porteurs m2.s-1
µn, µp mobilité des porteurs m2.V-1.s-1
R taux de recombinaison des porteurs m-3.s-1
G taux de génération des porteurs m-3.s-1
Jn, Jp densité de courant des porteurs A.m-2 202
Physique des semiconducteurs ANNEXE AA.2 Equations des semiconducteurs
D’après la statistique de Boltzmann, la densité de porteurs dans un semiconducteur à
l’équilibre et en présence d’un champ électrique  s’écrit :
 pour les électrons (A.1)
 pour les trous (A.2)
(A.3)
La figure A.1 représente le diagramme des bandes d’énergie pour un transistor à l’équilibre
thermodynamique et celui d’un transistor polarisé en direct (VBE>0, VBC<0).
A l’équilibre thermodynamique ϕn=ϕp=ϕ, ce qui permet de retrouver la loi d’action de masse
pn=ni
2. Les barrières de potentiel au niveau de la zone de charge d’espace (ZCE) base-émetteur
VDEI et de celle base-collecteur VDCI sont introduites.
Lorsque le transistor est polarisé en direct, les tensions appliquées sont définies comme suit :
(A.4)
(A.5)
xC indique le contact collecteur.
Les expressions (A.4) et (A.5) donnent celle de la tension  :
(A.6)
La différence de potentiel totale appliquée aux bornes des ZCE vaut:
 pour la jonction base-émetteur et (A.7)
 pour la jonction base-collecteur. (A.8)
















V B'E' ϕn 0( ) ϕ p x jbe( )–=
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ANNEXE A Physique des semiconducteursFig.  A.1 :Diagrammes des bandes d’énergie pour un transistor à l’équilibre
thermodynamique et polarisé en direct.
1 Equations de base
A partir des équations de Maxwell appliquées aux matériaux semiconducteurs, les deux
équations différentielles de base sont déduites. Ces équations sont communément appelées
équation de Poisson ((A.9)) et équations de continuité ((A.10), (A.11)). Le taux de génération




























Physique des semiconducteurs ANNEXE A(A.9)
(A.10)
(A.11)
Le courant dans les semiconducteurs est la somme de deux mécanismes : l’un de diffusion,
l’autre de conduction ((A.12) et (A.13)).
(A.12)
(A.13)




Le courant de conduction, Jncond ou Jpcond, est causé par un champ électrique appliqué E :
(A.16)
(A.17)
L’équilibre thermique permet d’écrire la relation d’Einstein (A.18) qui lie la mobilité des
électrons (respectivement des trous) à leur coefficient de diffusion.
(A.18)
A l’aide de (A.1), on peut écrire :
(A.19)
Jn peut alors s’exprimer comme suit :
(A.20)
En remarquant que et en utilisant la relation d’Einstein, l’équation
de transport des électrons est obtenue :
(A.21)
De même l’équation de transport des trous peut s’écrire :
(A.22)
div E q N p n–+( )–
ε
----------------------------------=
div Jn q R t∂
∂n+ 
 =




J p J pdiff J pcond+=
J pdiff q– Dpgrad p=
Jndiff qDngrad n=
Jncond qµnnE=
















  grad ψ ϕn–( )⋅exp⋅
n
V T




------n grad ψ grad ϕn–( )⋅ q+ µnn E⋅=
E grad V=– grad ψ–=
Jn qµnn grad ϕn⋅–=
J p qµp p grad ϕ p⋅–= 205
ANNEXE A Physique des semiconducteursA.3 Capacités de transition
La théorie classique est basée sur l’hypothèse de zone déplétée (pas de porteurs minoritaires).
Ceci implique que :
• Les densités de charge correspondent à celles des porteurs majoritaires.
• Le modèle d’un condensateur plan de profondeur égale à la largeur de la ZCE est utilisé.
Ces approximations étant posées, la dépendance de la capacité avec le potentiel v appliqué à
ses bornes est obtenue :
(A.23)
CJ0 est la capacité à v=0V, VJ le potentiel de la jonction à l’équilibre et ZJ le coefficient de
jonction.
Dans le cas des jonctions abruptes, ZJ vaut 1/2.
Le potentiel de jonction VJ s’exprime en fonction des dopages ND (donneurs) et NA
(accepteurs) qui constituent la capacité :
(A.24)
Enfin CJ0 est calculée en fonction de N (densité moyenne de charge) selon :
(A.25)
Cependant la formulation classique (A.23) n’est plus suffisamment précise pour les zones de
fortes polarisations.
• Capacité base-émetteur
A forte polarisation, la capacité base-émetteur tend vers une valeur maximale avant de
diminuer. Ceci est dû aux porteurs minoritaires injectés dans la ZCE, qui par effet de
recombinaison avec les charges ionisées, tendent à stabiliser puis diminuer la densité de charge.
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Physique des semiconducteurs ANNEXE AFig.  A.2 :Capacité de transition base-émetteur en fonction de VBE.
• Capacité base-collecteur
Les écarts avec (A.23) sont plus importants pour des fortes polarisations en inverse. Le
collecteur de largeur wC est alors complètement déplété et la jonction ne peut plus s’étendre. La
capacité devient constante avec la polarisation. Cet effet se produit pour VB’C’=-(VPT - VJC)
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ANNEXE B Liste des paramètres du modèle HICUMLes tableaux suivants présentent un récapitulatif des paramètres du modèle HICUM ainsi que
leur signification, leur unité et leur valeur par défaut.
B.1 Courant de transfert
B.2 Courant base-émetteur
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut
1 C10 Constante reliée au courant de saturation A.C 2.10-30
2 QP0 Charge des trous à polarisation nulle C 2.10-14
3 ICH Courant pour les effets 2D-3D A 0
4 hFE Facteur de pondération pour la charge QFE 1
5 hFC Facteur de pondération pour la charge QFC 1
6 hJEI Facteur de pondération pour la charge QJEI 1
7 hJCI Facteur de pondération pour la charge QJCI 1
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut
8 IBEIS Courant de saturation interne idéal A 1.1018
9 MBEI








Facteur de non idéalité du courant de
saturation de recombinaison interne
2
12 IBEPS Courant de saturation externe idéal A 0
13 MBEP




Liste des paramètres du modèle HICUM ANNEXE BB.3 Courant base-collecteur
B.4 Courant tunnel base-émetteur
14 IREPS




Facteur de non idéalité du courant de
saturation de recombinaison externe
2
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut
16 IBCIS Courant de saturation interne A 1.10-16
17 MBCI
Facteur de non idéalité du courant de
saturation interne
1
18 IBCXS Courant de saturation externe A 0
19 MBCX
Facteur de non idéalité du courant de
saturation externe
1
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut
20 IBETS Courant de saturation tunnel A 0
21 ABET Facteur du courant tunnel 40
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut 211
ANNEXE B Liste des paramètres du modèle HICUMB.5 Courant avalanche base-collecteur
B.6 Résistances séries
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut
22 FAVL Facteur du courant d’avalanche V-1 0
23 QAVL
Facteur exponentiel du courant
d’avalanche
C 0




Résistance de base interne à polarisation
nulle
Ω 0
25 RBX Résistance de base externe Ω 0
26 FGE0
Facteur de dépendance géométrique pour
la défocalisation en courant
1
27 FDQR0
Facteur de correction de QP0 pour la
modulation de la conductivité
0
28 FCRBI




Rapport charge interne sur charge totale
des porteurs minoritaires
0.75
30 RE Résistance d’émetteur Ω 0
31 RCX Résistance de collecteur externe Ω 0 212
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Constante de temps permettant de prendre
en compte la modulation de la largeur de la
base et de la zone d’espace de charge BC
s 0
34 τBVL
Constante de temps permettant de prendre
en compte la modulation de la vitesse des
porteurs à faible VC’E’
s 0
35 τEF0 Temps de transit dans l’émetteur s 0
36 gτE
Exposant pour la dépendance en courant
du temps de transit dans l’émetteur
1
37 τHCS




Facteur de lissage pour le temps de transit
dans la base et le collecteur neutre
0.1
39 FTHC
Facteur de pondération entre le temps de
transit dans la base et celui dans le
collecteur
0
40 RCI0 Résistance collecteur interne Ω 150
41 VLIM
Tension séparant les zones de faibles et de
fortes injections
V 0.1
42 VCES Tension de saturation interne V 0.01
43 VPT Tension de punch-trough V 10000
44 τR Temps de transit en inverse s 0 213
ANNEXE B Liste des paramètres du modèle HICUMB.8 Capacités d’oxyde
B.9 Effets Non-Quasi-Statiques
B.10 Capacités de jonction
1 Capacité base-émetteur
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut
45 CEOX Capacité d’oxyde base-émetteur F 0
46 CCOX Capacité d’oxyde base-collecteur F 0
47 FBC
Facteur de partage de la capacité base
collecteur externe
1








Facteur pour le délai sur le courant
collecteur
0.45




Capacité de déplétion interne à polarisation
nulle
F 0
51 VDEI Potentiel de jonction interne V 0.9
52 ZEI Exposant de jonction interne 0.5
53 ALJEI Facteur d’ajustage de la capacité maximale 2.5 214
Liste des paramètres du modèle HICUM ANNEXE B2 Capacité base-collecteur
3 Capacité collecteur-substrat
54 CJEP0
Capacité de déplétion externe à
polarisation nulle
F 0
55 VDEP Potentiel de jonction externe V 0.9
56 ZEP Exposant de jonction externe 0.5
57 ALJEP
Facteur d’ajustage de la capacité externe
maximale
2.5




Capacité de déplétion interne à polarisation
nulle
F 0
59 VDCI Potentiel de jonction interne V 0.7
60 ZCI Exposant de jonction interne 0.4
61 VPTCI Tension de punch-through interne V 10000
62 CJCX0
Capacité de déplétion externe à
polarisation nulle
F 0
63 VDCX Potentiel de jonction externe V 0.7
64 ZCX Exposant de jonction externe 0.4
65 VPTCX Tension de punch-through externe V 10000




Capacité de déplétion interne à polarisation
nulle
F 0
67 VDS Potentiel de jonction interne V 0.6
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut 215
ANNEXE B Liste des paramètres du modèle HICUMB.11 Transistor substrat
B.12 Bruit
68 ZS Exposant de jonction interne 0.5
69 VPTS Tension de punch-through V 1000
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut
70 ITSS Courant de saturation substrat A 0
71 MSF Coefficient de non idéalité en direct 1
72 MSR Coefficient de non idéalité en inverse 1
73 ISCS Courant de saturation de la diode CS A 0
74 MSC Facteur de non-idéalité de la diode CS 1
75 TSF Temps de transit s 0.9
76 RSU Résistance substrat Ω 0
77 CSU Capacité substrat F 0
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut
78 KF Coefficient de bruit flicker 0
79 AF Facteur exponentiel de bruit flicker 2
80 KRBI Facteur pour la résistance de base 1
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut 216
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ANNEXE C Paramètres du modèle paramétréLa mise en place du modèle paramétré suppose la connaissance de données technologiques
permettant de calculer certains paramètres de modèle tels que la résistance de base, la
résistance collecteur.
C.1 Dimensions utiles
La vue en coupe d’un transistor (figure C.1) présente quelques dimensions utiles qui sont
récapitulées dans la tableau C.1.
Fig.  C.1 :Coupe verticale d’un transistor NPN pour définition des données





WEd largeur d’émetteur dessinée
LEd longueur d’émetteur dessinée
nbe nombre de doigts d’émetteur
nbb nombre de doigts de base
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Paramètres du modèle paramétré ANNEXE Cnbc nombre de doigts de collecteur
elpb largeur de la jonction base-collecteur
bpb longueur de la jonction base-collecteur
RCX
lbl longueur de la couche enterrée
wsk largeur puit collecteur
lsk longueur puit collecteur
wblx distance entre émetteurs et puits collecteurs
wbli distance entre deux émetteurs
RE
wcon largeur contact émetteur
scon espace entre deux contacts
dpole distance entre polyémetteur et fenêtre emetteur
dcon distance entre polyémetteur et contact
RBX
wss polybase silissuré/SiGe
wp polybase non silissuré
wl SiGe sous le spacer
esbx distance entre le contact base et la fenêtre émetteur
CEOX
wov largeur polyémetteur





wox épaisseur tranchée STI





Tableau C.1: Tableau des données technologiques nécessaires pour le calcul des paramètres du
modèle HICUM. 221
ANNEXE C Paramètres du modèle paramétréC.2 Evaluation du nombre de vias pour le calcul de la résistance d’émetteur
Le calcul du nombre de vias est référencé par rapport aux dimensions du polyémetteur
(figure C.2) dans les différentes technologies étudiées. Tous les vias ont la même largeur wcon
et sont espacés entre eux de scon. La distance minimale a respecter entre un contact et la
fenêtre du polyémetteur est de dcon. La longeur du polyémetteur peut alors s’exprimée en
fonction du nombre de via en longueur nvial :
(C.1)
Le même calcul peut être fait pour la largeur du polyémetteur en fonction du nombre de vias en
largeur nviaw :
(C.2)
nvial et nviaw sont données par les expressions (C.1) et (C.2) :
(C.3)
(C.4)
Le nombre total de vias du dispositif vaut alors :
(C.5)
Fig.  C.2 :Représentation des dimensions permettant le calcul du nombre de via.
Lpoly 2 dcon× wcon nvial× nvial 1– ) scon×(+ +=
W poly 2 dcon× wcon nviaw× nviaw 1– ) scon×(+ +=
nvial




















Paramètres du modèle paramétré ANNEXE CC.3 Résistance de base
Afin de calculer la résistance de base externe, il est nécessaire d’introduire la résistance par
carré rLS qui est en série avec la résistance de base pincée RSBX et la résistance du polybase
silissurée RSPO (cf. figure 4.4 et figure 4.5).
Cette résistance rLS est calculée comme suit. La résistance RLS est dans un premier temps
définie :
(C.6)
Or d’après le schéma équivalent de la figure C.3, RLS est la somme des composantes situées
sous les spacers et s’exprime selon (C.7).
(C.7)
Fig.  C.3 :Détermination de la résistance équivalente sous les spacers.
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ANNEXE C Paramètres du modèle paramétréC.4 Paramètres unitaires
1 Densité de courant de transfert
2 Densité de courant base émetteur
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut
1 C10u Constante unitaire pour la GICCR C.A.m-4 0
2 QP0u
























Facteur de pondération de la charge de
déplétion base-émetteur
1
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut
9 JBEIS Densité de saturation interne A.m-2 0
10 MBEI Facteur de non idéalité 1
11 JREIS Densité de recombinaison interne A.m-2 0
12 MREI Facteur de non idéalité de recombinaison 2
13 MBEP Facteur de non idéalité externe 1 224
Paramètres du modèle paramétré ANNEXE C3 Densité de courant base-collecteur
4 Densité de courant tunnel
5 Densité de courant d’avalanche
14 MREP facteur de non idéalité de recombinaison 2
15 γB






16 JBCIS Densité de courant de saturation interne A.m-2 0
17 MBCI Facteur de non idéalité interne 1
18 JBCXS Densité de courant de saturation externe A.m-2 0
19 MBCX Facteur de non idéalité externe 1
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut
20 JBTES Densité de courant tunnel A.m-2 0
21 ABET Facteur exponentiel 40
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut
22 FAVL Facteur d’avalanche 0
23 QAVLu Charge unitaire d’avalanche C.m-2 0
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut 225
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7 Capacités de jonction
7.1 Base-émetteur




Résistance carré de base interne à
polarisation nulle Ω.m
2 0
25 RSBX Résistance carré de base  externe Ω.m2 0
26 RSPO Résistance par carré du polybase Ω
27 RSSI Résistance par carré du poly silisuré Ω
28 FGEO
Facteur de dépendance géométrique pour
la défocalisation en courant
0,6557
29 FDQR0
Facteur de correction de QP0 pour la
modulation de la conductivité
0
30 FCRBI




Rapport charge interne sur charge totale
des porteurs minoritaires
1
32 RKE Résistance spécifique d’émetteur Ω.m2 0
33 RVIA Résistance unitaire de contact émetteur Ω 0
34 RKC Résistance carré du sinker Ω.m2 0
35 RSBL Résistance carré de la couche enterrée Ωm2 0
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut
36 CJEA Composante surfacique F.m-2 0
37 VDEI Potentiel de jonction interne V 0,9 226
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7.3 Collecteur-substrat
38 ZEI Exposant de jonction interne 0,5
39 ALJEI
Facteur d’ajustement de la valeur
maximale de CBE interne
2,5
40 CJEP Composante périmétrique F.m−2 0
41 VDEP Potentiel de jonction externe V 0,9
42 ZEP Exposant de jonction externe 0,5
43 ALJEP
Facteur d’ajustement de la valeur
maximale de CBE interne
2,5
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut
44 CJCA Composante surfacique F.m−2 0
45 VDCI Potentiel de jonction interne V 0,7
46 ZCI Exposant de jonction interne 0,4
47 VPTCI Tension de punch-trough interne V 100
48 CJCP Composante périmétrique F.m−2 0
49 VDCX Potentiel de jonction externe V 0,7
50 ZCX Exposant de jonction externe 0,4
51 VPTCX Tension de punch-trough externe V 100
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut
52 CJSA Composante surfacique F.m−2 0
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut 227
Paramètres du modèle paramétré ANNEXE C8 Capacité de diffusion base-émetteur
53 VDS Potentiel de jonction interne V 0,6
54 ZCS Exposant de jonction interne 0,5
55 VPTS Tension de punch-trough interne V 100
56 CJCP Composante périmétrique F.m−2 0












Constante de temps à faible injection pour




Constante de temps modélisant la
modulation de la vitesse des porteurs à
faible VC’E’
s 0
61 RKCI0 Résistance collecteur interne par carré Ω.m2 0
62 VLIM Potentiel de jonction externe V 0,5
63 VPT Tension de punch-trough V 0,4
64 VCES Tension de saturation interne V 0,1
65 τEF0 Temps de transit dans l’émetteur neutre s 0
66 gτE
Facteur exponentiel pour la dépendance en
courant du temps de transit dans l’émetteur
1
67 τHCS Temps de saturation à fortes injections s 0
68 ALHC Coefficient de lissage 0,1
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut 228
ANNEXE C Paramètres du modèle paramétré9 Défocalisation du courant collecteur à fortes injections
10 Transistor substrat
C.5 Dépendence en température
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut
69 DELC m 0
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut
70 JTSS Densité de saturation Α.m-2 0
71 MSF Coefficient de non idéalité en direct 1
72 MSR Coefficient de non idéalité en inverse 1
73 JSCS Densité de saturation de la diode CS Α.m-2 0
74 MSC Coefficient de non idéalité de la diode CS 1
75 TSF Temps de transit s 0
76 RSU Résistance substrat Ω.m2 0
77 CSU Capacité substrat F.m-2 0
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut
78 VGB Tension de bandgap à 0K V 1,17
79 ALB




Coefficient en température de τ0 du
premier ordre K
-1 0
wC δC( )tan⋅ 229
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Coefficient en température de τ0 du second
ordre K
-2 0
82 ZETACI Coefficient en température de RCI0 0
83 ALVS
Coefficient en température de la vitesse
des porteurs K
-1 0
84 ALCES Coefficient en température de VCES K-1 0
85 ZETARBI Coefficient en température de RBI0 0
86 ZETARBX Coefficient en température de RBX 0
87 ZETARCX Coefficient en température de RCX 0
88 ZETARE Coefficient en température de RE 0
89 ALFAV Coefficient en température de FAVL K-1 0
90 ALQAV Coefficient en température de QAVL K-1 0
No Nom Signification Unité
Valeur par
défaut 230
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ANNEXE D Caractérisation électriqueD.1 Conditions de mesure en régime statique
1 Caractéristiques de Gummel
Ces caractéristiques permettent d’extraire les paramètres des courants collecteur et base en
régime statique ainsi que la résistance émetteur.
Fig.  D.1 :Conditions de mesures des caractéristiques de Gummel.
Les courants base et collecteur sont mesurés à VCB constante pour une tension VBE variant
entre 0,4V et 1,1V de sorte à couvrir les zones de recombinaisons pour IB et celles à fortes
injections. La tension VCB varie de -0,5V à une tension maximale VCBmax inférieure à la
tension de claquage BVCE0.
2 Tension de claquage, effet Early direct
Les paramètres du courant d’avalanche, la tension de claquage et l’effet Early direct sont
extraits à partir des mesures statiques réalisées à VBE constant et VCB variant de 0V à la tension
VCBmax. VBE est choisi de telle sorte que le transistor fonctionne en régime de faibles









Caractérisation électrique ANNEXE DFig.  D.2 :Conditions de mesure permettant de déterminer la tension de claquage et
l’effet Early direct.
3 Caractéristiques de sorties
Les caractéristiques de sorties sont composées des courbes IC(VCE) et VBE(VCE) à IB constant.
Elles permettent d’optimiser la résistance collecteur externe et les courants de base en inverse
ainsi que le courant de saturation ITSS. VCE varie de -0,1V jusqu’au BVCE0. Le courant base
varie de IBmax/500 à IBmax correspondant à une chute de 50% du maximum du gain en courant.

















ANNEXE D Caractérisation électriqueD.2 Conditions de mesure en régime dynamique
1 Principe de mesures hyperfréquences
Les mesures dynamiques permettent l’accès aux données représentants le temps de transit. Ces
mêmes mesures dynamiques peuvent servir à déterminer les capacités, les résistances séries,
l’excès de phase où le caractère distribué des éléments. Le transistor peut être assimilé à un
quadripôle représenté sur la figure D.4.
Fig.  D.4 :Schéma électrique d’un quadripôle en petits signaux.
Les matrices suivantes permettent de décrire le fonctionnement du quadripôle.
Des transformations permettent de passer d’une représentation à l’autre, les rendant
équivalentes entre elles.
Les mesures hyperfréquences sont effectuées par un analyseur vectoriel de réseaux HP-8510
évaluant les 4 paramètres S. Ces paramètres S comprennent ceux du transistor plus ceux dus à
la chaîne de mesure et aux connexions qu’il convient d’éliminer.
Pour s’affranchir de ces éléments parasites, 2 étapes sont réalisées successivement comme
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Matrice de dispersion S
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Caractérisation électrique ANNEXE DFig.  D.5 :Différenciation des étapes de calibrage et de “de-embedding”.
• Le calibrage
Le calibrage ou étalonnage permet d’éliminer les éléments parasites dus à la chaîne de mesure
(appareillage, câbles, pointes hyperfréquences...). La méthode employée pour effectuer cette
opération utilise un court circuit (Short), un circuit ouvert (Open), une charge (Load) et une
ligne de transmission (Thru), l’ensemble étant situé sur un substrat de calibrage (céramique)
livré par le fournisseur des pointes hyperfréquences.
• La correction (“de-embedding”)
Cette correction permet d’éliminer les parasites dus aux connexions (entre les pointes et le
transistor). Un circuit Ouvert (Open) est alors mesuré et permet d’évaluer les éléments de
connexions. La figure D.6 représente le motif sur tranche permettant de réaliser les mesures.
Les plots COM (Emetteur) et SUB (Substrat) sont reliés au plan de masse (mode Emetteur
COMmun) ainsi qu’au silicium. Le plot IN (Base) est relié au port1 et le plot OUT (Collecteur)
au plot 2. L’agrandissement droit présente le dispositif connecté dans le motif,
l’agrandissement gauche représente le même motif sans le dispositif (circuit Open). Le “de-
embedding” va donc permettre d’éliminer l’influence des éléments reliant les plots au dispositif



























ANNEXE D Caractérisation électriqueFig.  D.6 :Structures en circuit ouvert et dispositif pour les mesures hyperfréquences.
L’étape de “de-embedding” est donc une méthode de correction pour laquelle il est nécessaire
de choisir un modèle d’erreur et la procédure appropriée permettant l’extraction des
paramètres. Il a été démontré [1] que les éléments parasites prédominant dus à la structure sont 236
Caractérisation électrique ANNEXE Den parallèle avec le transistor. Le schéma équivalent de la figure D.7 illustre le modèle d’erreur
utilisé. Les admittances YP_be, YP_bc et la transconductance YP_ce représentent les éléments
parasites mesurés avec le circuit “open”. Travailler dans le domaine des paramètres Y possède
l’avantage de réduire les efforts de correction à une simple soustraction de matrices.
Fig.  D.7 :Schéma équivalent de la structure en circuit ouvert.
Ainsi la matrice du circuit “open” est définie selon :
(D.1)
Celle du transistor est donnée par :
(D.2)
D’après le schéma équivalent de la figure D.7, la matrice du dispositif sous test YDUT vaut
alors:
(D.3)
La procédure d’obtention des paramètres Y du transistor commence donc par la mesure de la
matrice admittance du circuit “open” suivie de celle du DUT. La matrice Ydevice est obtenue à









Y P_be Y P_bc+ Y P_bc–






Y DUT Y open Y device+=
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ANNEXE D Caractérisation électrique2 Capacités de déplétion BE et BC
Les capacités de déplétion BE et BC sont déterminées à partir des paramètres S selon les
conditions de mesures illustrées sur la figure D.8. Les paramètres S sont mesurés entre les deux
ports 1 et 2 pour des tensions VB variant de 0,5 à -1 V et des fréquences comprises dans
l’intervalle [400MHz-100GHz]. La tension du collecteur est nulle.
Fig. D.8 :Conditions de mesure pour la détermination des capacités de déplétion BE et
BC.
3 Capacités de déplétion BC et CS
La capacité BC peut être aussi déterminée via le protocole de mesure illustré sur la figure D.9.
Celui ci permet également d’accéder à la capacité CS. La fréquence varie de 400MHz à
100GHz pour une tension VC variant entre 0V et la tension de claquage BVCE0.






















Caractérisation électrique ANNEXE D4 Paramètres S en régime normal de fonctionnement
Les paramètres S sont mesurés sur une plage de fréquences comprises entre 400 MHz et
100GHz lorsque le transistor fonctionne en régime direct. VBE est compris entre 0,6V et 1,1V
et VBC varie entre -VBCmax(<-BVCE0) et 0,5V. Ces mesures permettent l’extraction des
paramètres du temps de transit, de la résistance de base ainsi que les effets Non Quasi Statique.
Fig.  D.10 :Protocole de mesure des paramètres S.
D.3 Structures de test spécifiques [2]
Ces structures de test sont développées afin de déterminer des composantes propres à la
technologie telles que les résistances par carré.
1 Résistance collecteur
Le calcul de la résistance collecteur nécessite la connaissance de la résistance par unité de
surface du puit collecteur RKC et celle par carré de la couche enterrée RSBL. La structure de test
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ANNEXE D Caractérisation électriqueFig.  D.11 :Vue de dessus et coupe verticale de la structure de test à quatre noeuds
permettant la détermination des composantes de RCX.
Deux structures de test ayant des largeurs w1 et w2 différentes sont utilisées. L’emploi de ces
deux structures permet d’éliminer la composante latérale du courant en travaillant sur la
différence de largeur ∆w=w1-w2.
1.1 Résistance par carré de la couche enterrée.
La figure D.12 présente les conditions de mesure appliquées à la structure de test afin d’extraire
la résistance par carré de la couche enterrée.
Un courant IAD est imposé entre les noeuds A et D. La tension VBC est ensuite mesurée. Sous










Caractérisation électrique ANNEXE DFig.  D.12 :Conditions de mesure de la résistance de la couche enterrée.
Les équations permettant d’obtenir les résistances de couche enterrée RBL1 et RBL2 des deux
structures sont formulées et la résistance par carrée RSBL obtenue.
(D.5)
1.2 Résistance par carré du puit collecteur
La figure D.13 représente les conditions de mesure appliquée à la structure pour l’obtention de
la résistance par carré du puits collecteur.
Fig.  D.13 :Conditions de mesure de la résistance du puit sinker.
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ANNEXE D Caractérisation électriqueest mesurée. La résistance par carré du puit collecteur RKC est alors extraite :
(D.6)
(D.7)
2 Résistance de base pincée
La structure de test suivante (cf. figure D.14) permet d’extraire la composante par carré de la














































Caractérisation électrique ANNEXE D.
Fig. D.14 :Vue de dessus et vue en coupe d’une structure de test permettant l’extraction
de la résistance de base pincée RSBI0.
Deux structures de test ayant des longueurs lE distinctes sont utilisées afin de travailler sur la
longueur résultante ∆lE=lE1-lE2. Ceci permet de s’affranchir des courants latéraux. La structure
est mesurée selon les conditions suivantes :















ANNEXE D Caractérisation électriqueLa tension VBE varie de -0,5V à 0,5V. ∆V est fixé à 20mV. Sous ces conditions le courant IBE
est négligeable et IB1 vaut approximativement -IB2. Le courant base effectif est
considéré.
Les deux structures de longueurs lE1 et lE2 sont polarisées à l’identique. La résistance
équivalente à une structure de longueur ∆l=lE1-lE2 est ainsi extraite :
(D.8)
La résistance R est la somme d’une résistance externe RBXs et d’une résistance interne
dépendant de RSBI.
(D.9)
RSBI est donc obtenue comme étant l’intersection de la courbe pour chaque VBE.
La variation de RSBI avec la polarisation est ainsi déterminée. RSBI0 correspond donc à la
valeur de RSBI pour VBE=0V.
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Résumé
Le développement de transistors bipolaires dédiés aux applications hautes fréquences a mis en
évidence les limites des modèles électriques de ce dispositif. Le transistor étant utilisé dans des
conditions de fonctionnement fortement non-linéaires, le modèle employé lors de la conception
du circuit doit pouvoir décrire le comportement physique du transistor sur une large gamme de
polarisation.
Après avoir défini les besoins des utilisateurs ainsi que les modèles disponibles dans le domaine
publique, le choix d’étude du modèle HICUM a été fait. La physique du transistor bipolaire est
rappelée afin de décrire ce modèle.
La compréhension des origines physiques du modèle a permis, par la suite, de développer un
modèle dit paramétré. Ce modèle paramétré prend en compte les variations géométriques des
paramètres physiques du transistor.
Cette étude est complétée par la description des étapes d’extraction des paramètres du modèle
HICUM ainsi que ceux du modèle paramétré. La mise en place de ces méthodes a permis de
valider les deux modèles sur des transistors à hétérojonctions SiGe les plus rapides.
Abstract
The development of bipolar transistors using in high frequencies applications highlights the limits
of the electrical model of this active device. As the device works in extremely non-linear
conditions, the used model must describe accurately the physical behaviour of the transistor in a
wide bias range.
After specifying the requirement of designers and the available models in the public domain, the
HICUM model has been chosen for the study. Then the physics of the bipolar transistor is remined
in order to describe this model.
The physical understanding of the model has allowed to develop a scalable model. This scalable
model takes into account the geometrical dependencies of the bipolar transistor.
The description of the different extraction steps needed to obtain the HICUM model and the
scalable model parameter is performed. These methods have contributed to validate the both
models on high speed SiGe heterojunction transistors.
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